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Abstract 
 
 
 
In this paper, the results of research on technology for miniaturization and broadband 
of the microwave Doherty amplifier using MMIC technology are summarized and consist 
of all five chapters. 
The first chapter is the introduction. Recent wireless power amplifiers for mobile phone 
base station devices require low power consumption and high efficiency, small size and 
wide band. For that purpose, the performance required for recent power amplifiers for 
wireless communication systems, the efficiency improvement technology in a high 
dynamic range, and MMIC technology for miniaturization / high integration was 
described. In particular, in order to achieve high power and efficiency, it is important to 
process harmonics of several orders along with the fundamental frequency, and it stated 
that the Doherty amplifier configuration is excellent for high power efficiency 
characteristics wide dynamic range. 
In the second chapter, a new harmonic internal matching circuit with an additional 
harmonic processing function necessary for realizing further higher power efficiency 
operation was proposed in an internal matching circuit that enables microwave high 
output operation. First, a design method of a circuit (IHN) that handles harmonic 
processing near the transistor without affecting the target fundamental frequency 
matching has been proposed, and tried it in the GaAs MMIC process and confirmed its 
characteristics. Applying IHN to GaN HEMT, confirming that fundamental matching can 
be easily performed by the source / load pull measurement, and verified the effectiveness 
of the internal harmonic matching circuit confirmed. From the obtained results, an 
inverted F class amplifier was prototype, its characteristics were verified, and the loss 
caused by the influence of the internal harmonic matching circuit was verified. 
In the third chapter, a matching circuit technology with a load modulation function was 
applied to a series connected type Doherty amplifier which can expect high efficiency 
operation over a wide output dynamic range and can reduce insertion loss compared to a 
parallel connected type. And designing it into a compact and broadband with the GaAs 
MMIC process was examined. To the series connected type Doherty amplifier converted 
to MMIC, it is necessary to consider the loop oscillation caused by the instability of the 
odd mode caused by the frequency of 1/2 of the fundamental frequency caused by the 
compact mounting. The occurrence of loop oscillation was analyzed and suppressed, and 
proposed a circuit design method for. A wideband serial connection type Doherty 
amplifier MMIC using a lumped element load modulation circuit realizing suppression 
of odd mode loop oscillation was designed and fabricated, and the results of the evaluation 
were described. 
In the chapter 4, in the Doherty amplifier having the load modulating function as in 
Chapter 3, the degradation of efficiency characteristics at output power back-off caused 
by the mismatch of the saturated output power of the carrier amplifier and the peak 
amplifier constituting the Doherty amplifier was analyzed. In order to solve the 
deterioration of this characteristic, the transistor size used for the carrier amplifier and the 
transistor size used for the peak amplifier are changed so that the saturated output powers 
of both were equalized. Equal saturated output parallel connected type Doherty amplifier 
was designed and fabricated in the GaAs MMIC process and its effect was confirmed. 
Chapter 5 is a conclusion. The above research results were summarized. The research 
on the compact and wide bandwidth of high efficiency amplifiers using this MMIC 
technology has shown that it can contribute to miniaturization, broadband, and low power 
consumption required for amplifiers for future digital wireless communication systems. 
和文要旨 
 
本論文は MMIC 技術を用いたマイクロ波ドハティ増幅器の小型化・広帯域化
に関する技術の研究成果についてまとめたもので全五章からなる． 
第一章の序論では，昨今の携帯電話の普及とそれに関するデジタル無線通信
システムの発展について述べ，近年の携帯電話基地局装置用等の無線電力増幅
器には低消費電力・高効率化，小型・広帯域化に向けた技術検討が必要である事
を述べている．またそのために増幅器に求められる性能として高効率化技術，高
ダイナミックレンジでの高効率化技術，小型化・高集積のためのＭＭＩＣ化技術
について述べている．特に高電力効率化のためには，基本波と並んで数次に亘る
高調波の処理が重要であることを述べ，高電力効率特性の広ダイナミックレン
ジ化のためにはドハティ増幅器構成が優れていることを述べている． 
第二章では，トランジスタ素子の信頼性を維持するとともに，マイクロ波高出
力動作が可能となる内部整合回路に，更なる高電力効率動作実現させるために
必要な高調波処理機能を付加した新しい高調波内部整合回路を提案している． 
まず，高効率増幅回路として注目されているが，高次の高調波処理回路を個別に
設計しなければならない F 級・逆 F 級増幅器に関し，トランジスタ近傍にて高
調波処理を行うことができ，目的基本周波数の整合には影響を与えずに容易に
扱う事が出来る内部高調波整合回路（IHN）についてその設計法を提案し，GaAs 
MMIC プロセスを利用して試作し，特性を確認している．実際には低消費電力・
高効率増幅素子として期待されている GaN HEMT に内部高調波整合回路を適用
し，基本波整合がソース/ロードプル測定によって容易に行える事を確認し，内
部高調波整合回路の有効性を確認している．また得られた高調波内部整合回路
付 GaN HEMTを用いて実際に逆 F級増幅器を試作し，その特性について検証す
るとともに，内部高調波整合回路の影響によって生じる損失について検証を行
っている． 
第三章では，広い出力ダイナミックレンジにおいて高効率動作が期待でき，並
列接続型に比べて挿入損失を軽減出来る直列接続型ドハティ増幅器に対し，負
荷変調機能を有した整合回路技術を検討している．回路の実現には GaAs MMIC
を用いることを前提とし，小型・広帯域に設計する事を検討している．MMIC 化
するにあり，小型実装に起因する基本周波数の 2 分の 1 の周波数に起因する奇
モードの不安定性から生じる奇モードループ発振について考慮しなければなら
いことを見出している．さらにこのループ発振の発生について解析し，抑制する
ための回路設計法を提案している．この奇モードループ発振の抑制を実現した
集中定数素子負荷変調回路を用いた広帯域直列接続型ドハティ増幅器 MMIC を
設計・試作し，その評価結果について述べている．また，奇モードループ発振抑
制技術を適用していない直列接続型ドハティ増幅器 MMIC との比較を行い，広
帯域特性を得るためには奇モードループ発振抑制技術が極めて有効であること
を示している． 
第四章では，四分の一波長線路を用いない負荷変調回路を有するドハティ増
幅器において，ドハティ増幅器を構成するキャリア増幅器とピーク増幅器の飽
和出力電力の不整合から生じるバックオフ時の効率特性の低下について解析し
ている．また，この特性の低下を解決するために，キャリア増幅器に使用するト
ランジスタサイズとピーク増幅器に使用するトランジスタサイズを，両者の飽
和出力電力が等価となるように変更した等飽和出力並列接続型ドハティ増幅器
を GaAs MMIC プロセスにて実際に設計・試作し，その効果を確認している． 
第五章は結論で，以上の研究成果を総括している．この MMIC 技術を用いた
高効率増幅器の小型，広帯域化に関する研究は今後のデジタル無線通信システ
ム用増幅器に求められている小型化，広帯域化，低消費電力化に貢献できること
を示している． 
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 序論 
 
 無線システムの高度化に関する動向 
 
 
日本の携帯電話加入契約数は，2015 年度末で 1 億 4,401 万件となっており，
今や携帯電話を持っていない人の方が少ない時代となっている．日本の携帯電
話の歴史を見ると，1987 年に第一世代のサービスが開始され，1993 年から２G
と呼ばれるデジタル方式の第二世代が商業用として登場し，2001 年には大容量
通信が可能なW-CDMA，CDMA2000 方式を採用した第三世代のサービスが開始
した．そして携帯電話の通信規格の主軸は図 1-1 に示すように 2016 年時点で，
W-CDMA 等の第三世代からより高速な LTE へと移行し[1]，さらに第五世代シ
ステムの研究開発も始まっている． 
 
図 1-1 携帯電話加入契約者数の推移[1] 
  
 2 
 
高速化した通信により携帯電話は音声通信および，メール送受信を主軸にし
たものからスマートフォンやタブレット端末などの音声通信だけでなくデータ
通信を主軸とし，音楽や映像などの幅広いコンテンツを楽しむ多用性の高いも
のへと変貌をとげている．携帯電話がスマートフォンへと移行した事でより多
くの人が大量の通信を行い，通信トラフィックは急増している．そのため，携帯
電話基地局においては，伝搬損失を減らすために多数の基地局を狭い範囲に配
置するスモールセルと呼ばれる対策が進められ，また，通信容量拡大のために無
線通信の帯域幅が拡張されてきており，2015 年には LTE をさらに高度化した
LTE-advanced の商用利用が開始された[2]．LTE-advanced では帯域幅は LTEの 20 
MHz から最高で 100 MHz にまで増えている．このような大容量かつ広帯域の通
信システムにおいて，携帯電話基地局用装置では低消費電力化が重要な課題の
一つとなっている．消費電力の多くを占めるのは無線通信用の電力増幅器であ
り，その電力効率の改善が課題である．現在の無線通信システム用の増幅器には
小型で，広い帯域幅を持ち，かつ消費電力を抑えるために高電力高効率であるこ
とが求められている． 
 
 電力増幅器に求められる性能 
 
  電力増幅器の高効率化における高調波処理の重要性 
 
 
 
電力増幅器は一般的に，トランジスタの動作点によって区別される従来型
（A級，AB級，B級，C 級）[3]と，高効率動作を目的として高調波を含めて
波形処理を行う F級，逆 F級[4]，D級，E級[5]等の２つのグループが存在す
る．増幅器の電力効率を表すには，増幅器から出力される電力 Poutと増幅器に
 3 
 
入力される電力 Pinの差，および，直流供給電力 PDCとの比である電力付加効
率 PAE（Power Added Efficiency）が用いられる． 
 
PAE =
𝑃𝑜𝑢𝑡 − 𝑃𝑖𝑛
𝑃𝐷𝐶
×100 = 𝜂𝐷 (1 −
1
𝐺𝑃
)×100 [%] (1.1) 
 
ここでドレーン効率ηDは Pout/PDC，GPはゲインを表している.このドレーン効
率上限は B級増幅器の理論値で 78.5%であり，残りは増幅器内部で消費される
電力ということになる．増幅器内部での消費電力は主にトランジスタ内部で消
費される電力なので，増幅器の高効率化のためにはトランジスタ内での消費電
力を少なくし，ドレーン効率を上昇させる必要がある．トランジスタ内の消費
電力は，FET系ではドレーンソース間出力端電流 id(t)およびドレーン－ソース
間出力端電圧 vds(t)の積で表される瞬時電力の平均値を計算することで求まる．
これらの電圧・電流波形は非線形動作下であるため，ひずみ波交流波形として
表すことができ，基本波角周波数をω0としてフーリエ級数展開を用いて表す
と以下の式のようになる． 
 
𝑖𝑑(𝑡) = 𝐼𝐷𝐶 + √2𝐼1 sin(𝜔0𝑡 + 𝜑1) +∑√2𝐼𝑛 sin(𝑛𝜔0𝑡 + 𝜑𝑛)
𝑛=2
 (1.2) 
 
𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 𝑉𝐷𝐶 + √2𝑉1 sin(𝜔0𝑡 + 𝜑1 + 𝜃1)
+∑√2𝑉𝑛 sin(𝑛𝜔0𝑡 + 𝜑𝑛 + 𝜃𝑛)
𝑛=2
 
(1.3) 
 
ここで，θnはｎ次高調波における電圧と電流の位相差を，IDCおよび VDCは
各々直流電流および直流電圧を，そして，Iｎおよび Vｎは各々ｎ次の電流実効値
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および電圧実効値を表している．(1.2) 式および(1.3) 式より，トランジスタ内
での平均消費電力Ｐaveは， 
 
𝑃𝑎𝑣𝑒 =
1
𝑇
∫ 𝑣𝑑𝑠(𝑡)𝑖𝑑(𝑡)𝑑𝑡
𝑇
0
= 𝑉𝐷𝐶𝐼𝐷𝐶 + 𝑉1𝐼1 cos 𝜃1+∑ 𝑉𝑛𝐼𝑛 cos 𝜃𝑛𝑛=2  (1.4) 
 
と表される．(1.4)式において，第一項は直流供給電力，第二項は基本波出力電
力，そして，第三項は高調波の消費電力を表している．トランジスタでの消費
電力を零とし，効率 100％を実現するためには，直流供給電力を完全に基本波
出力電力に変換する必要があり，そのとき，トランジスタで生じる高調波に対
しては，電力消費が起きない状態を作る必要がある．(1.4)式において，トラン
ジスタは基本波では信号発生器として動作するため，第二項は負の値となり，
θnの取り得る範囲はπ/2<θn<3π/2となる．また， (1.4)式から，高調波の消
費電力を零にするためには，高調波電流 Inか電圧 Vnのどちらか一方を零にす
るか（カテゴリーI），または高調波における電圧と電流の位相差θn=±π/2と
して高調波電力 Vn In cosθnを無効電力化するか（カテゴリーII）の 2通りに更
に分類する事が出来る[6]．いずれのカテゴリーにおいても，高電力効率化のた
めには基本波から数次高調波に亘る負荷インピーダンスの精密な制御が必要で
ある．  
 
 
 
 
表 1-1 に，高調波処理をカテゴリー別に分類したときのインピーダンス終端処
理の概要をまとめたものを示す．代表的なものとして， F級[7]，逆 F級，D級
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はこのカテゴリーI となる．カテゴリーI では基本波の力率 cosθ1は－１，すな
わち基本波電圧と基本波電流の位相差はπとなる．高調波電流あるいは高調波
電圧のどちらかを零にしなければならないという制約のために高調波処理回路
の設計が複雑になりやすいという欠点がある．しかしながら力率を－１として
取り扱うため，一定の出力を得るためのトランジスタの基本波ドレーン電圧お
よび基本波ドレーン電流の絶対値は最小となる．このため半導体素子であるト
ランジスタの耐電圧，耐電流特性を最大限利用して出力を取り出すことができ
るという利点がある． 
 
 
 
カテゴリーIIでは基本波の力率を調整して高調波電力に関してはθnを±π/2と
してやればよいので，カテゴリーIの増幅器に比べて設計の自由度が高いという
利点があるが，力率が－１から崩れることでトランジスタに過大な耐電圧，耐電
流が要求されるという欠点がある．このカテゴリーには表 1-1に示すように J 級
[3]，逆 J 級[8]，E級[5][9]，逆 E級[10]，高調波リアクティブ終端型増幅器[11][8]
がある．表 1-1にはこれらのカテゴリーにおける基本波と高調波の終端条件が示
されており，高効率増幅器には基本波と並んで、高調波のインピーダンス、損失
も設計に考慮しなければならないことが分かる．なお，表 1-1では，各インピー
ダンスが取り得る範囲を示しており，E級，逆 E級，J 級，逆 J 級は，基本的な
理想動作に関して電流・電圧の関係が定式化されているため，インピーダンス条
件は回路パラメータ等で一意的に決まる値である．また，高調波理リアクティブ
終端では，トランジスタの実際の特性に応じて最適な値を見積もる必要がある．
なお，表 1-1 に挙げている方式で，J 級，逆 J 級以外は，理想的に 100％の効率
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が実現可能な構成である． 
 
表 1-1 負荷インピーダンスによる高効率電力増幅器の分類[6] 
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 増幅器の広ダイナミックレンジ高効率化技術 
 
デジタル無線変調波は平均電力とピーク電力の乖離が大きく，さらにピーク
電力の出現頻度が低いなどの特徴があり，電力増幅器にはこれらに対する工夫
が必要である．そこで本節では，広いダイナミックレンジに亘って高電力効率を
維持するためにいくつかの手法を概観し、本論文の主テーマであるドハティ増
幅器の有効性について論ずる． 
 
 
 
エンベロープトラッキング（ET）方式は 1952 年に Kahn[12]によって提唱され
た EER（Envelope Elimination and Restoration）を元にした PAPR(Peak to Average 
Power Ratio)の大きい信号の高効率化に有利な手法である．図 1-2に示すように，
高周波増幅器のドレーン電圧を入力信号から取り出した振幅成分（エンベロー
プ）によって変化させることで増幅器をほぼ飽和に近い状態で動作させる方式
である[13][14]．これにより，W-CDMAや LTE 信号において，信号振幅が平均値
程度の低入力時でも高効率動作を維持することが出来る．問題点として，増幅器
への RF入力信号とエンベロープ信号とを正確に同期させる事が難しく，ずれた
場合に位相歪みが発生してしまう事，また，エンベロープ増幅器の性能次第で全
体の効率が決定してしまう事があげられる. 近年では DPD 技術[13]，信号処理
技術，GaN HEMTなどの高性能半導体の使用[15]，等々の技術向上に伴い，それ
らの問題は徐々に解決に向かっており，実用化が進んできている． 
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図 1-2 エンベロープトラッキング方式 
 
 
 
 
EPWM（包絡線パルス幅変調）[16][17][18]も，PAPR の大きい信号に対して高
い線形性と電力効率を維持する方式である．図 1-3 に代表的なブロック図を示
す．D級増幅器[19][20]等のスイッチング増幅器を飽和増幅器として用い，RF入
力信号の包絡線をΔ-∑変調器によりパルス幅変調（PWM）信号に変換して飽和
増幅器に入力する S 級増幅器[21]を拡張したものであり，ベースバンド信号の状
態から振幅成分と位相成分とを分離して，Δ-∑変調の後で PWM 信号として合
成することで，Δ-∑変調器のサンプリング周波数を低くできるという利点を有
している．本方式において，増幅器は飽和動作しているか、あるいは休止してい
るかのどちらかであるので，極めて高い電力効率を広いダイナミックレンジに
亘って維持でき，究極の電力増幅器形態であると考えることができる．また歪み
の発生メカニズムは，3次相互変調歪みなど，これまでの電力増幅器のもととは
異なり、量子化雑音により生ずる．この方式の問題点として，帯域内外に生ずる
Δ-∑変調器のサンプリングノイズのフィルタによる除去が課題であるが，
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CMOS 技術により、Δ-Σ変調器 IC が CDMA 用などに開発され，GaN HEMT 飽
和増幅器との連結動作実験が行われたりしている． 
 
 
図 1-3 EPWM 方式[22] 
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 このような中，ドハティ増幅器は，1936年に Dohertyによって提唱された[23]，
複合増幅器による広ダイナミックレンジ化技術である．信号レベルが小さいと
きには一つの増幅器のみ動作させて高効率を維持し，大きな信号が到来したと
きのみ第二の増幅器を目覚めさせ動作させるという原理である．二つの増幅器
が動作している場合と，一つのみが動作している場合で負荷インピーダンスを
自動的に変化させ利得を一定のまま電力合成することがこのアイデアのポイン
トである．本論文では，後述する簡便性の観点から，このドハティ増幅器に関す
る研究を主に進めており，以降，詳細に説明を行う． 
図 1-4 に並列負荷接続型と直列負荷接続型の二つのドハティ増幅器の基本構造
を示す．上が並列負荷接続型，そして下が直列負荷接続型[24]である．どちらも，
通常の低入力時に動作するキャリア増幅器(CA)，高入力時のみ動作するピーク
増幅器(PA)，それらに入力電力を分配する電力分配器，そして出力側のインピー
ダンスを調整する負荷変調のためのλ/4インピーダンス変換器から構成される．
キャリア増幅器は通常 A～AB級で、ピーク増幅器は C 級でバイアスされる．ピ
ーク増幅器がオフ状態である低入力電力では，ピーク増幅器の出力インピーダ
ンスは並列負荷接続型では開放、直列負荷接続型はそこから更に４分の１波長
インピーダンス変換線路によって短絡となり，キャリア増幅器に影響を与えな
い．この時，キャリア増幅器から見た負荷インピーダンスは，並列負荷接続型で
は 2RL であり，これは，合成点での RL / 2から 4分の１波長インピーダンス変換
線路を介して変換された値である．また，直列負荷接続型でも 2RLであり，これ
は，出力負荷 RL から 2：1 変換のバランを介して変換された値である．両増幅
器が動作する高入力では，並列負荷接続型，直列負荷接続型ともに両増幅器は負
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荷 RLとなる．この動作により，飽和出力電力から大きくバックオフを取った低
い入力電力でも，キャリア増幅器が高負荷状態で飽和動作となるために高効率
を維持することが可能となっている． 
並列負荷接続型ドハティ増幅器は設計の容易さから高出力のトランジスタ素子
を用いて携帯電話基地局用の大電力増幅器として広く用いられているが，上に
示したように負荷のインピーダンス変換比が高く，低インピーダンス領域での
整合回路損失の影響が大きい，更に狭帯域である，という特徴を持つ．直列接続
型ドハティ増幅器は出力合成バランの設計等の問題はあるが，並列接続型ドハ
ティ増幅器に比べインピーダンス変換比を小さくすることが出来，特にインピ
ーダンスが低い高出力トランジスタを用いた大電力増幅器等において広帯域か
つ低損失に設計することが可能であり，これからが期待されている．しかし両者
共に，四分の一波長線路を用いる事で狭帯域である事と回路面積が大きくなっ
てしまう事が従来からの課題であった．それに対し， 図 1-5に示される，整合
回路に負荷変調機能を取り込んだ 2 入力レベル整合法が提案されている[25][26]．
キャリア増幅器の整合回路は，並列負荷接続型では低入力レベルに対して RL（直
列負荷接続型では 2RL）で最適になるように設計し，高入力レベルに対しては
2RL(直列負荷接続型では RL)で最適になるように設計する．ピーク増幅器の整合
回路は，並列負荷接続型では低入力レベルでは開放（直列負荷接続型では短絡），
高入力レベルでは並列負荷接続型では２RL（直列負荷接続型では RL）で最適に
なるように設計する．このようなドハティ増幅器技術では，比較的容易に広ダイ
ナミックレンジ高電力効率動作をマイクロ波帯で行うことができ，第４世代や
第５世代携帯電話用電力増幅器として近年注目を集めている． 
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図 1-4マイクロ波ドハティ増幅器（並列・直列負荷接続型）の構成 
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図 1-5 λ/4 インピーダンス変換回路を用いないドハティ増幅器（並列・直列負
荷接続型）の構成 
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 増幅器の小型化・集積化技術 
 
量産対応が可能で，増幅器の小型化を実現する技術の一つに MMIC がある．
MMIC とはモノリシックマイクロ波集積回路（Monolithic Microwave Integrated 
Circuit）の略で，半導体チップ上にマイクロ波・ミリ波回路用の能動素子・受
動素子を一体形成する技術のことである．当初は軍用レーダーや衛星通信・送
受信などの用途に限られていたが，車載レーダーや携帯電話の普及に伴いその
需要は増加し，いまや広く民生用に用いられている．設計の難しさや配線の長
さで面積が増大化し高コストになる，接続部分での損失が大きく結果的に満足
のいく性能が得られないなどの問題点は，回路シミュレータの高性能化，多層
化，WLCSP（ウェハーレベルチップサイズパッケージング）技術などによって
大きく改善されつつあり，GaAsや SiGe基板だけではなく，近年ではより高出
力な GaNを用いたものの開発も盛んに行われている．このMMIC は小型量産
化が実現できる一方で，小型であり電流密度が上昇するが故に生ずる損失増大
の問題があり、高電力効率化の達成と小型化・量産化の達成の間のトレードオ
フ関係を有している． 
 
 
  本研究の目的 
 
以上述べてきたように，次世代の携帯電話システムで使用される電力増幅器
には，広いダイナミックレンジで高電力効率が実現でき，複数チャンネルや広帯
域信号を増幅できる広帯域性，さらには小型・量産化に対応できる技術が必要で
ある．高調波処理が必須な高効率増幅器や，広いダイナミックレンジでの高効率
増幅器は，その高機能化のために複雑な回路構成や整合回路構成を持つ．このた
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め将来の無線通信用増幅器に求められる性能としては性能を追求するあまり生
ずる回路の大型化やその結果として生ずる狭帯域化を解決するための検討が必
要である．これに対して，先ず，単一増幅器の高効率化に関し，トランジスタパ
ッケージ外部での処理が難しい高調波処理回路部を，小型 MMIC 化された高調
波処理回路を用いてパッケージ内部に実装し，基本波整合をパッケージ外部で
行う新しい内部整合回路方式の提案，および，その効果の実証を第二章で行う．
また，第三章では，広ダイナミックレンジ化を比較的簡便に実現可能であり，現
在でも広く実用されているドハティ増幅器構成に着目し，更なる高性能化に関
する検証の一つとして，小型広帯域の負荷変調回路を有するドハティ増幅器を
MMIC 化した際に発生する不安定性について見出し，これを抑制する回路を提
案し，実際に MMIC にて設計・試作を行い，設計法の妥当性を検証している．
また，第四章では，ドハティ増幅器の課題のひとつであるマイクロ波帯域での出
力バックオフ効率の低下について，MMIC の利点を生かし，キャリア増幅器およ
びピーク増幅器に使用する各トランジスタのゲート幅を異なる値とすることで
増幅器の飽和出力を等しくする設計手法を提案し，性能を向上させたドハティ
増幅器の設計・試作結果について述べている． 
 
 
 本論文の構成 
 
第一章は序論であり，本論文に関する研究背景と目的について述べ，本研究の基
礎となる，増幅器の高効率化のためには基本波だけでなく高調波処理も重要で
あることを述べ，さらに広ダイナミックレンジに亘って高電力効率を維持する
ためにはドハティ増幅器構成が有効であることを述べている．さらにこれらを
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小型・量産化するには MMIC 技術の適用が重要であることを述べている． 
  第二章では，高出力半導体デバイスの信頼性を保ちつつ回路損失の少ない内
部整合回路を高効率化するためには，内部整合回路に高調波処理回路を組み込
む必要があることを述べている．さらにこれを実現するために，高効率増幅回路
の小型化技術の一環として，トランジスタ内部整合回路に高調波処理機能を付
加するための構成を提案し，これを実現するために GaAs MMIC プロセスにて設
計・試作し，その結果について述べている．またその手法を高効率・高耐圧・高
出力増幅素子として注目を集めている GaN HEMT 素子に適用し，ロード／ソー
スプル測定を行いその効果を確認し，結果をもとに実際に逆 F級 GaN HEMT 増
幅器の試作・評価を行い，この技術の有効性と回路の損失が効率に与える影響に
ついて論じている．更なる高効率化のためには，今後この技術が重要となること
を示している． 
第三章では，広ダイナミックレンジでの高電力効率化に有効なドハティ増幅器
の小型化，広帯域化を実現する技術について述べている．小型化した際に生じる
不安定性について着目し，その不安定性の解析と動作を安定化するための回路
構成の提案を行っている．この技術を GaAs MMIC プロセスに用いて周波数 C 帯
の小型広帯域なドハティ増幅器を設計・試作し，その結果について述べ，提案手
法の有効性を示している． 
第四章では，第三章の応用として，ドハティ増幅器のバックオフ特性の改善につ
いて述べている．マイクロ波帯でのドハティ増幅器の問題の一つである同サイ
ズのトランジスタを使用した場合の不等飽和出力電力が引き起こすバックオフ
特性の低下について述べている．小型化，広帯域化技術を適用したドハティ増幅
器でもこの問題が生じることを示し，これを改善するために等飽和出力になる
ようにピーク増幅器とキャリア増幅器を設計し，実際に GaAs MMIC プロセスを
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用いて設計・試作および評価を行い，その有効性を示している． 
 第五章では本論文の結論と問題点について述べ，今後の課題について述べてい
る． 
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2. パッケージ内蔵型高調波処理回路及びこれを用いたマイクロ波逆 F 級 GaN 
HEMT 増幅回路 
 
 
2.1. はじめに 
 
本章では，単一増幅器の高効率化技術において小型化に関し，高出力，高効率化
のためのトランジスタ内部整合回路に，高調波処理の新しい機能を付加するた
めの基本検討を行っている． 
マイクロ波高出力トランジスタの性能を最大限引き出して回路応用するために
は，寄生回路素子の介在を最大限排除してデバイスパラメータを大信号で抽出
し，これに適合した回路設計を行い，実装する必要がある．このためにはベアチ
ップ状態でトランジスタを取り扱う必要があり，信頼性確保のための機密封止
構造が複雑になるなど評価系の準備コストが上昇する．このために，回路・シス
テム設計者には扱いにくいものとなる．これを解決するため，半導体ベアチップ
近傍に小型整合回路を設けて全体をパッケージング化し，外部にバイアス供給
回路と 50 Ω信号源及び負荷を接続するだけでマイクロ波の増幅動作が実現さ
れる内部整合回路が考案され[27]，広くシステム応用されるに至っている[28]．
このような内部整合回路はスペース並びにベアチップとの実装構造上の問題に
より，基本波及びたかだか 2 倍波のインピーダンスを考慮しているのが現状で
ある[29]–[32]．しかしながら近年，マイクロ波増幅器の一層の高効率化が求めら
れており，分布定数回路素子や集中定数回路素子を用いて，基本波のみならず四
次以上の高調波のインピーダンスを積極的に制御する F 級及び逆 F 級増幅器の
研究が活発化している[33]–[35]． 
これらの高効率増幅器の実現において，寄生回路素子の介在を避けるためにベ
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アチップのトランジスタを使用し，そのトランジスタ出力端子直後に高調波処
理回路を設けなければならない．小型化のために必要な集中定数チップ部品の
自己共振周波数が数 GHz 程度と高調波を考慮すると低い，等々の実装上の課題
が多く残っている．このため，これまでの F 級・逆 F 級増幅器は，研究領域に
とどまっており，広くシステム応用されるには至っていない．このような状況を
鑑み，機密封止されたパッケージ内にベアチップトランジスタを実装した状態
でも四次以上の高調波処理条件が実現できる回路構成法を提案する． 
まず，集中定数受動素子で構成される高調波処理回路を，GaAs MMIC プロセス
を利用して設計・試作し，基本波 2GHz 帯で，四次高調波まで処理した F級，逆
F級高調波処理回路を試作し，その特性を確認した．次に，逆 F級について，こ
の高調波処理回路を GaN HEMT素子に適用し，基本波ロードプルを行った場合
の特性をシミュレーション及び実験で確認し，シミュレーションにおいて
PAE70%以上の高効率動作を確認した．一方で，実測では抵抗損失等による 10％
近い効率低下が確認された．そこで，この高調波処理回路の損失に関する解析を
行い，効率への影響を詳細に調べ，改善の見通しを得た． 
 
2.2. 内部高調波処理回路（IHN）の概念 
 
一般に，高出力トランジスタはマルチフィンガー化により出力インピーダン
スが低下し，電流による導体損失を起こし易く，整合をとるのが難しい．そこで，
図 2-1 に示すように，インピーダンス変換回路を内部整合回路 IMN(Internal 
Matching Network)としてトランジスタパッケージ内部に設けてインピーダンス
を大信号系に整合し，不要な低インピーダンス回路部分を極小化して機密封止
するという手法が用いられる．この場合，パッケージを使用するユーザーは，市
 20 
 
販のモジュールと同様に 50Ω系のデバイスとして扱える，というメリットがあ
る．この考え方を応用し，近年のトランジスタ増幅器の高効率動作への要求にこ
たえるべく，任意のトランジスタに対して高効率動作のための高調波処理を提
供する内部高調波整合回路（IHN：Internal Harmonic Network）を提案する． 
 
 
図 2-1 従来のトランジスタパッケージの内部整合回路の一例[27]. 
 
 
図 2-2 に IHN を含む増幅器の構成を示す．パッケージ内にはトランジスタ素
子と受動素子で構成される IHN が埋め込まれており，パッケージの外部では，
使用されるトランジスタ素子に応じて基本波入出力整合を行うだけとなってい
る．IHN は，各次高調波を短絡あるいは開放する状態と，基本波を IHN の外側
に伝える役割を持っている．このような構成により，これまで複雑と考えられて
いた F 級増幅器回路や逆 F 級増幅回路が容易に構成出来ることになる.この方法
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では，デバイス作製側は製作したトランジスタと IHN を組み合わせてパッケー
ジ化すれば良く，回路設計側は基本波のみを考慮すればよい，というように両者
にとって産業上のメリットは大きい．IHN の回路構成には基本波整合に影響し
ない小型高次高調波処理回路が不可欠であるが，我々はこの条件を満たしつつ
原理上任意の次数まで処理が可能な F 級及び逆 F 級高調波処理回路を既に提案
しており[36][37]，これを GaAs MMIC や LTCC 等の低損失，高誘電率基板を用
いて作製することで内部高調波整合回路は実現可能である． 
 
 
図 2-2提案する内部高調波処理回路（IHN）で構成される高効率回路の構成図. 
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2.3. GaAs MMIC技術による IHN の実現 
 
 
集中定数素子で逆 F級の高次高調波処理回路を構成する場合，例えば，図 2-3
に示す回路構成では，高調波処理回路 A 及び高調波処理回路 B は純リアクタン
ス回路網から構成され，それぞれに零点と極を有している．表 2-1 にまとめら
れているように直列リアクタンス回路 Aの零点を f0，3 f0，…(2n－1) f0，極を 2f0，
4 f0，…2n f0，とし，並列リアクタンス回路 Bの零点を 3 f0，…(2n－1) f0，極を
f0，(n＝１，２，３，…)とすると，任意の次数の高調波までの逆 F 級（表 2-1に
示すように高調波処理次数の偶数と奇数を入れ替えれば F 級となる）条件が実
現出来る．ここで，並列リアクタンス回路 B を設ける理由は，これがない場合
にトランジスタから負荷の 50Ωが見えてしまい，高調波インピーダンスの短絡
が実現できないからである．また，このとき，基本波において表 2-1に示すよう
に零点と極を設定することで，高調波処理回路が外部にある基本波処理回路に
影響を与えなくすることができ，高調波処理後の基本波インピーダンス調整は
パッケージ外部の基本波整合回路で行うことになる．高調波では回路素子の寄
生成分等で零点及び極の周波数ずれが生じてしまうため，このようにして設計
して得られた L と C の値をもとに電磁界シミュレーションにて調整し，設計を
行った． 
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図 2-3 集中定数素子を用いた IHNの構成例 
 
 
表 2-1高調波処理回路のインピーダンス条件. 
 
 
GaAs MMICプロセスを利用して試作した F級及び逆 F級の IHNを図 2-4に，
そして，その負荷インピーダンス特性実測値を図 2-5に示す．なお，試作はファ
ウンドリ(WIN Semiconductors 社)で行い，設計では提供された回路モデルパラメ
ータを使用している．図 2-5 (a)で示されたように，F 級負荷回路では 3.8 GHz，
7.6 GHz で短絡，5.7 GHz で開放というように，4 次高調波までほぼ F 級の高調
波処理条件がおおむね実現されている．また図 2-5 (b)で示されたように，逆 F
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級負荷回路では 3.8 GHz,7.6 GHz で開放，5.7 GHz で短絡というように，4次高調
波までほぼ逆 F級の高調波処理条件がおおむね実現されている． 
 
 
 
図 2-4 試作した GaAs MMIC IHN の写真. 
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図 2-5 試作した GaAs MMIC IHN の負荷インピーダンス特性の測定結果. 
 
2.4. IHN の GaN HEMT への適用 
 
前章にて設計した IHNを窒化ガリウム GaN HEMT[38]（ゲート長 0.4μm，フ
ィンガー長 100μm×4 本，東芝製）素子に適用するために，大信号モデル
（Keysight EEHEMT モデル）を使用し，シミュレーション（Keysight ADS）にて
検討を行った．なお，図 2-6に使用する GaN HEMT の写真，及び静特性上での
モデルと測定値との比較を示してある． 
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図 2-6 (a) 使用した GaN HEMTの写真, 及び静特性(b)Id vs Vd並びに(c)Id vs Vg
における大信号モデルと実測との比較結果． . 
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F 級と逆 F 級の最大効率に関して，オン抵抗 Ronと最大ドレーン電流値によ
る関係性が報告されている[39]．GaN HEMT は低オン抵抗かつ大電流という特徴
を持つために，内部高調波整合回路に使用する回路条件は逆 F 級がより高効率
であると考えられる．実際に使用する GaN HEMT に関してシミュレーションに
て F 級と逆 F 級条件の場合を比較し，どちらの条件がより適しているのかを調
べた．図 2-7 は基本波インピーダンスを最適値に固定し，二次並びに四次高調
波インピーダンスを F 級条件（短絡）あるいは逆 F 級条件（開放）としたとき
の，三次高調波ロードプルシミュレーション結果を示している．図 2-7では各々
の PAE（付加電力効率）等高線が示されている．使用した GaN HEMT では，F
級条件では三次高調波の効率最適インピーダンス値は開放から若干ずれたとこ
ろにあり，最適値から開放条件での効率低下は 6 ％程度となっている．逆 F 級
条件では，三次高調波の効率最適インピーダンスには短絡も含まれており，F級
の三次高調波を開放とした時と比較すると，三次高調波を短絡とした逆 F 級動
作の方が最大効率において 6 ％ほど高く，また高効率の範囲も広いことがわか
る．そこで，この GaN HEMT トランジスタでは逆 F 級動作での検証を進めた．
まず，高出力用に四次高調波までを考慮した逆 F 級 IHN を GaAs MMIC にて設
計した．図 2-8 に試作した GaAs MMIC 逆 F 級 IHN を示す．並列リアクタンス
回路を構成する線路幅は 40 μm としている．図 2-9に出力負荷側を 50 Ω終端
したときの GaAs MMIC 逆 F級 IHNの負荷特性，図 2-10に回路での実効的な損
失を見積もるための最大有能電力利得特性（MAG：Maximum Available power Gain）
示す．負荷インピーダンス特性において，設計と実測とで若干の周波数ずれが生
じているものの，基本波 1.9～2 GHz に対し，二次と四次の高調波インピーダン
スの開放，三次高調波インピーダンスの短絡という逆 F 級条件は実現できてい
る．一方で，MAG特性において，設計値実測を比較すると，実測において基本
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波での損失が増大してしまっていることがわかる．この差は，ファウンドリで提
供されたパラメータの誤差が影響していると考えられる．図 2-11 に，IHN を，
無損失とした場合，損失を含む電磁界シミュレーションの場合，及び実測値の場
合の，各々での負荷特性を用いて増幅器シミュレーションを行った結果を示す．
図 2-11 より，損失の影響から効率が低下しているのが確認できる． 
 
 
 
図 2-7 F級及び逆 F級動作での，基本波・二次並びに四次高調波インピーダン
ス固定時の三次高調波ロードプルシミュレーションによる PAE等高線． 
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図 2-8GaN HEMT用 GaAs MMIC IHN の写真．. 
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図 2-9 GaN HEMT 用 GaAs MMIC IHN の負荷インピーダンス特性． 
 
 
図 2-10 試作した IHN の損失を見積もる為の最大有能電力利得（MAG）特性. 
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図 2-11 基本波効率整合を行った IHN付 GaN HEMTの入出力効率特性のシミ
ュレーション結果 
 
2.5. IHN を用いた GaN HEMT 逆 F級増幅回路の測定結果 
 
2.4節にて試作した GaAs MMIC 逆 F級 IHN を GaN HEMTに適用し，評価を行
った．図 2-12 に，GaAs MMIC 逆 F 級 IHN と GaN HEMT を接続した写真を示
す．GaN HEMTチップは 0.6 mm × 0.4 mm，IHNは 0.8 mm× 1.2 mm なので合
計で 1.4 mm×1.2 mm内に収められている．まず，ロードプル測定により効率最
高となるインピーダンス最適値を確認した．図 2-13に，負荷側のスミスチャー
ト及び実測結果を示す．ＩＨＮ電磁界シミュレーションの結果を用いたシミュ
レーションでは 1.9 GHz で PAE の最高値 71.2 %が得られ，実測では 2 GHz で
PAE の最高値 57.5 %が得られた．周波数のずれは，負荷特性での周波数のずれ
が影響しているものと考えられる．また，前章のシミュレーションで確認された
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損失による効率低下が実測でも確認された． 
次に，ロードプル測定から得られた最適基本波入出力インピーダンスをもとに
基本波整合回路を試作した．基本波整合回路にはパナソニック製 MEGTRON6
（εr＝3.6，tanδ=0.002）基板上に設けたマイクロストリップ線路を用いた．図 
2-15に効率特性の測定結果を示す．基本波周波数 2 GHz，ゲート電圧 Vg=－3 V，
ドレーン電圧 Vd＝10 Vの測定条件下で，最大 PAEは 57.2 %と，ロードプル測定
とほぼ等しい値が得られた． 
 
 
 
図 2-12 試作した GaAs MMIC IHN が接続された GaN HEMT の写真. 
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図 2-13 IHNが接続された GaN HEMTの基本波ロードプルによる PAE等高線． 
 
 
 
図 2-14 GaAs MMIC IHN 付 GaN HEMTが実装された逆 F級増幅器の写真. 
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図 2-15 IHN付 GaN HEMT を用いて試作された逆 F級増幅器の入出力効率特性
の測定結果. 
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2.6. IHN 回路損失が効率に与える影響 
 
試作した GaAs MMIC 逆 F 級 IHN を用いた増幅回路において，損失による実
測での効率低下の現象について考察する．高周波では，表皮効果等により抵抗成
分による損失が増大する．そこで，GaAs MMIC 逆 F級 IHN上のどの部分の損失
が効率に影響するかを調べるために，電磁界シミュレータ上で回路の導体の導
電率を部分的に変化させた．その結果，図 2-3 での並列リアクタンス回路 B に
あたる部分が大きく影響することが分かった．その並列リアクタンス回路 B 部
分の導体の導電率のみを変化させたときの，最大 PAE と損失を表す MAG との
関係を図 2-16に示す．また，このときのインピーダンス特性を図 2-17に示す．
導電率が減少すると，最大 PAE の低下及び MAG の低下が確認される．電磁界
解析より得られた負荷特性は基本波損失で 0.3 dB 以下であるが，実測では 0.5 
dB 付近と低くなっている．一方で，高調波インピーダンスは導電率を変化させ
てもそれほど大きく変化しておらず，効率に与える影響は小さいと考える． 
 
 
図 2-16 図 2-3の並列リアクタンス部に相当する MMIC IHN 構造部の導電率を
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電磁界シミュレーション上で変化させたときの IHNの損失（MAG）と効率と
の関係. 
 
 
図 2-17 導電率を変化させた時の IHNのインピーダンス特性. 
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図 2-18に，並列リアクタンス回路の線幅の違いによる影響を実測により調べ
た結果を示す．線幅が 40 μm（IHN1）と，別途試作した 28 μm（IHN2）の場
合（図 2-18 (a)参照）を比較しており，図 2-18 (b)において，線幅が狭くなると
更にMAGが劣化しており，基本波での損失が増大していることがわかる．測定
結果から得た Sパラメータを GaN HEMTの大信号モデルと組み合わせて増幅器
シミュレーションを行った結果を図 2-18 (c)に示す．基本波での損失の増加に応
じて効率も劣化していることが確認できる．以上の結果より，並列リアクタンス
回路での寄生抵抗を減少できれば，実測での更なる効率の上昇が期待される． 
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図 2-18 並列リアクタンス部の線路幅の違いによる損失及びその効率への影響
(a)一部線路幅の異なる IHNの写真（左：IHN1，右 IHN2），(b)MAGによる損
失の比較，そして，(c)IHN測定結果を用いた入出力効率シミュレーション結
果． 
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2.7. まとめ 
 
小型で簡便に高効率化が図れる手法として，トランジスタパッケージ内部に
内蔵可能である小型の内部高調波処理用回路（IHN：Internal Harmonic Network）
による高効率増幅回路構成を提案し，GaAs MMIC を用いてその試作及び評価を
行い，基本波 2 GHz 帯で四次高調波まで高調波処理特性が得られることを確認
した．また，高出力トランジスタである GaN HEMT 用に IHN を試作し，この
IHNを GaN HEMT 素子に適用し，基本波ロードプルでシミュレーションにおい
て PAE 71.2 %，実測で PAE 57.5 %を確認した．実測での効率低下は主に IHN回
路内の並列インダクタンス回路の抵抗損失が大きく影響していることを解析に
より確認した．MMIC 構造の場合，金属膜厚がせいぜい 1～2μm 程度であり，
また，線路幅を広げることにはプロセスの都合上限界があるが，近年，LTCC 等
の低損失高誘電率セラミック基板上にMIMキャパシタやスパイラルインダクタ
を構成する技術が進んでおり，そのような技術を用いることで，高効率化を図る
ことが可能であると考えらえる．また，近年の通信容量増大に伴う高周波化によ
り，高い周波数では分布乗数線路が用いられるため，高調波処理回路の回路構成
の選択肢の幅が広がり，低損失化を考慮した回路構成による高効率化が図れる
と考えられる． 
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3. 集中定数素子負荷変調回路を用いた小型安定化 GaAs MMIC 直列接続型ド
ハティ増幅器の設計法 
 
 
3.1 はじめに 
 
第二章では，単一増幅器の高効率化を小型に実現する一手法について述べたが，
広ダイナミックレンジ化を図るためには，第一章で例を挙げたようなシステム
としての工夫を加える必要がある．そこで本章では，現在，簡便さ等の観点で最
も利用されているドハティ構成に着目し，その更なる改善に関する事項として，
ドハティ電力増幅器の小型化，広帯域化を実現する技術について述べる． 
近年，OFDMや CDMA のようなデジタル無線通信システムにおいて，変調無線
信号は大きな PAPR（ピーク対平均電力比）を有しており，最大出力電力からバ
ックオフをとった領域でも高効率であることが求められている．このことは最
終段の増幅器だけではなく，ドライバー段の増幅器においても同様である．この
ような広いダイナミックレンジで高効率を維持する手法として，アナログシス
テムでは主にドハティ増幅器が用いられ[23]，中波帯の無線通信用増幅器やオー
ディオ用増幅器として発展してきた．近年ではその特性がデジタル無線通信に
マッチすることから携帯電話基地局などに用いられ，新たな発展を遂げている
[40][41]．ドハティ増幅器は，キャリア増幅器（CA）およびピーク増幅器（PA）
の二つの増幅器を互いに補完合成して広いダイナミックレンジで高効率動作を
行う増幅器である．AB級から B級動作のキャリア増幅器は常に動作し，C 級に
バイアスされたピーク増幅器は高電力時のみ動作する．そして，この動作の鍵と
なる，負荷変調を行うための 4 分の 1 波長線路を介して出力が合成される．し
かしながら，4分の 1波長線路を使用するという事が，ドハティ増幅器において
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帯域を狭くし，また，回路面積の増大を招いている原因でもあった．これらの課
題を解決するために，2電力入力レベルでの負荷変調を可能にする整合回路設計
手法が提案されている[42]–[46]．低インピーダンス領域での挿入損失を軽減出来
る直列接続型ドハティ増幅器においても同様である[24][47]．これらの手法を用
いてドハティ増幅器は小型・広帯域に設計する事が出来るが，モバイルハンドセ
ットや高密度フェイズドアレイアンテナシステムなどの用途に対して MMIC 化
するにあたり，小型実装に起因する，基本周波数の 2 分の 1 の周波数で励振さ
れる奇モードの不安定性から生じるループ発振について考慮しなければならな
い． 
第 3章では，実際に，動作を安定化した C 帯 GaAs p-HEMT MMIC 直列接続型ド
ハティ増幅器の設計・試作を行った．開発した GaAs MMIC ドハティ増幅器で
は，回路面積の小型化のために 4 分の 1 波長線路を除去し，集中定数素子負荷
変調回路を用いた．入出力の分配/合成回路には，回路面積の小型化と位相調整
用線路の長さを考慮して集中定数素子バランを使用した．このような複数増幅
器の結合において問題となる上述の寄生ループ発振に関し，直列接続型ドハテ
ィ増幅器固有の分数調波発振による不安定性について S パラメータと T パラメ
ータを用いて解析し，新しい安定化のためのバイアス回路設計を行った．開発し
た安定化MMIC ドハティ増幅器は，最大付加電力効率 PAE49.9 ％，最大出力電
力 23.4 dBm を実現し，入力 10 dBバックオフ時の付加電力効率 PAE40 %以上を
6.1 GHz から 6.8 GHz という広い周波数帯域で達成した． 
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3.2 MMIC技術を用いたドハティ増幅器の小型化 
 
ここでは，GaAs MMIC 技術に基づきドハティ増幅器設計を行う．GaAs の比
誘電率εrは 12.9であり，一般的にマイクロ波回路で使われるアルミナの比誘電
率 9.8 と大差なく，伝送線路長は GaAs MMIC とハイブリッド MIC とで大差は
ない．このためドハティ増幅器の回路面積削減の最も効果的な方法の一つは 4分
の 1波長線路を取り除くことである． 
２入力電力レベル入出力整合回路を用いた直列接続型ドハティ増幅器の構成
図を図 3-1に示す．まず，低中入力電力（①の条件）の場合キャリア増幅器の負
荷は整合回路により RLの２倍になる．この時ピーク増幅器はオフ状態なので，
２つの増幅器を合成する 2:1 集中定数バランのピーク増幅器側は短絡となる.そ
してバランを通してキャリア増幅器の負荷は２RL から RL へと変換される.トラ
ンジスタの低入力電力での最適負荷インピーダンス ZoptL はロードプル法によっ
て求められる．このように，回路設計の鍵はキャリア増幅器の負荷インピーダン
スが２RL となるようにトランジスタの低入力電力での最適負荷インピーダンス
ZoptLを変換することである． 
つぎに，高い入力電力（②の条件）の場合，高入力電力でのキャリア増幅器の
トランジスタの最適インピーダンス ZoptHは２入力電力レベル設計の整合回路に
よって 2RLから RLへと整えられる．この時ピーク増幅器が動作を開始し，こち
らも整合回路により RLへと変換され２：１のバランによって等しい電力レベル
で両者は合成される．この回路構成によって，四分の一波長線路を用いずに小型
のドハティ負荷変調を実現することが出来る． 
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図 3-1 ２入力レベル負荷変調回路を用いた直列接続型ドハティ増幅器の基本構
成． 
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3.2.1 MMIC キャリア増幅器の２入力レベル設計 
 
GaAs p-HEMTの低入力・高入力でのそれぞれの最適入力インピーダンス ZLS，
ZHSと最適負荷インピーダンス ZoptL，ZoptHはソース／ロードプルシミュレーショ
ンによって求められる．図 3-2 は２入力電力レベル負荷変調設計の MMIC ドハ
ティ増幅器用キャリア増幅器構成とそれぞれのインピーダンスを示している．2
入力電力レベル負荷変調整合回路はインダクタ，キャパシタ等の集中定数素子
とインダクタ相当の伝送線路によって MMIC 上で構成される．低～中入力電力
はこの場合 0 dBm，そして 2RLは 100 Ωに対応している．高入力電力は 15 dBm，
そして RLは 50 Ωである．図 3-2 に記載した最適インピーダンス表からわかる
ように，入力インピーダンスは低入力と高入力時に大きな差は無く，負荷インピ
ーダンス側で差が大きくなっている． 
図 3-3 にこの条件を元に設計したキャリア増幅器の入出力電力効率特性のシ
ミュレーション結果を示す．図 3-3 (a)は低入力電力想定（入力電力 0 dBm，負
荷 100 Ω）の場合のシミュレーション結果，図 3-3 (b)は高入力電力想定（入力
電力 15 dBm，負荷 50 Ω）の場合のシミュレーション結果である．両方とも，
ゲートバイアスは VGCA＝－0.8 V，ドレーンバイアスは VDCA＝5.5 V，そして周
波数は 5.8GHz である．入力電力 0 dBm の時，図 3-3 (a)の低入力想定の場合の
方が図 3-3 (b)の高入力想定の場合より PAEが 5 %上昇していることが確認でき
る．そして入力電力 15 dBm の時，高入力想定の場合の方が低入力想定の場合よ
り PAE が 5%上昇していることが確認できる．以上が 2 入力電力レベル負荷変
調整合の結果である． 
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図 3-2  ロード／ソースプルシミュレーションから求めた２入力レベルでの最
適インピーダンス表と２入力レベル負荷変調整合回路を用いたキャリア増幅器
の等価回路． 
 
図 3-3 設計したキャリア増幅器の入出力電力・効率特性（周波数 5.8GHz，VGCA=-
0.8V, VDCA=5.5V），(a)100Ω負荷（低入力，０dBm 想定）でのシミュレーション
結果，(b)50Ω負荷（高入力，15dBm 想定）でのシミュレーション結果． 
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3.2.2 MMIC ピーク増幅器の２入力レベル設計 
 
図 3-4 に，ピーク増幅器の 2 入力電力負荷変調整合の等価回路を示す．ピー
ク増幅器の条件とは，オフ時（低入力時）に短絡になっていること，および，動
作時に高効率であることである．ここで，ZLPAT はピーク増幅器がオンの状態で
の最適負荷インピーダンス，Ztoutはピーク増幅器がオフの状態での出力インピー
ダンスであり，一般的には開放となる．すなわち，Ztoutを開放から L および C の
直列共振により短絡になり，ZLPAT が図 3-4 の回路の入力インピーダンスと等し
くなれば 2 入力電力負荷変調の条件を満たす．これらを考慮すると整合回路の
Lx，L，C は次式により表す事が出来る[45]． 
 
 
図 3-4 ピーク増幅器の２入力レベル負荷変調出力整合の等価回路． 
 
 
𝐿ｘ =
√𝑅𝑒{𝑍𝐿𝑃𝐴𝑇}𝑅𝐿 + 𝐼𝑚{𝑍𝐿𝑃𝐴𝑇}
𝜔
 
𝐿 =
√𝑅𝑒{𝑍𝐿𝑃𝐴𝑇}𝑅𝐿
𝜔
 
𝐶 =
1
𝜔√𝑅𝑒{𝑍𝐿𝑃𝐴𝑇}𝑅𝐿
 
(3.1) 
(3.2) 
(3.3) 
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図 3-5(a), (b), (c)に，(3.1) ～ (3.3)式に基づいて設計された MMIC ピーク増幅器
の回路構成，オフ時の出力インピーダンス，そして，入出力効率特性のシミュレ
ーション結果を示す．ピーク増幅器のゲートバイアス VGPA＝－1.4 V，ドレーン
バイアス VD＝5.0 V，周波数は同じく 5.8 GHz である．図 3-4で使われている L
は，図 3-5(a)の回路構成では回路面積削減のために伝送線路を代替としている．
図 3-5(b)より，ピーク増幅器の 2 入力レベル負荷変調設計の条件のひとつであ
るオフ時の出力インピーダンス短絡が達成できていることが確認できる．また，
高入力時は，出力電力 25 dBm 時に PAE 50%となった． 
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図 3-5 ２入力レベル負荷変調回路を用いたピーク増幅器，(a)等価回路，(b)オフ
時の出力インピーダンスシミュレーション結果，(c)入出力電力・効率特性(周波
数 5.8GHz ，VGPA=-1.5 V, VDPA=5.5 V). 
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3.2.3 MMIC 直列接続型ドハティ合成および不安定性の解析 
 
前節までのキャリア増幅器とピーク増幅器の設計結果を元に，GaAs MMIC に
て直列接続型ドハティ増幅器を設計した．MMIC の全体構成を図 3-6 に示す．
バイアス回路は MMIC の外部にてλ/4 線路で構成している．図 3-7 に，直列接
続型集中定数負荷変調素子 MMIC ドハティ増幅器の入出力効率，ゲイン特性の
シミュレーション結果を示す．周波数は 6 GHz 帯，バイアス条件は各々VGCA＝
－0.8 V，VDCA＝5.0 V，VGPA＝－1.3 V，VDPA＝5.0 Vである． 
 
 
図 3-6直列接続型ドハティ増幅器 MMIC 構成 
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図 3-7MMIC ドハティ増幅器の入出力電力・ゲイン・効率特性シミュレーショ
ン（5.8GHz） 
 
この結果を元に試作した GaAs MMIC 直列接続型ドハティ増幅器のチップ写
真を図 3-8に示す．第二章の内部高調波処理回路と同様にファウンドリ(WIN 
Semiconductors 社)で試作を行った．チップの大きさは 1.5 mm×2.5mm である．
また，図 3-9にMMIC ドハティ増幅器に用いた MMIC キャリア増幅器および
ピーク増幅器の入出力・効率特性，更にMMIC ドハティ増幅器の入出力・効率
特性の測定結果を示す．周波数は 5.8 GHz 帯，バイアス条件は各々VGCA＝－0.8 
V，VDCA＝5.0 V，VGPA＝－1.3 V，VDPA＝5.0 Vである．なお，キャリア増幅器
については高入力時想定の負荷 50Ωで測定した結果である．シミュレーション
結果と比較すると出力電力および効率が低下していることがわかる．また，最
大 PAEおよび最大出力の周波数特性のシミュレーション結果および実測結果を
図 3-10に示す．実線が実測結果，破線がシミュレーション結果を各々示す．
設計値より最大出力電力が 3 dBから 5 dBほど低下しており，また，発振の影
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響により，シミュレーションでの想定帯域全体での測定は実現出来なかった．
この発振は，測定において，ピーク増幅器が立ち上がる入力電力近傍にて基本
周波数 f0の 2分の 1 の周波数付近で観察された（図 3-101参照）．この発振
は，直列接続型ドハティ増幅器がループ安定化のための構造を持たないために
発生したと考えられる． 
 
 
図 3-8 直列接続型ドハティ増幅器 MMIC チップ写真 
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図 3-9直列接続型ドハティ増幅器 MMIC，単体キャリア増幅器 MMIC，および
単体ピーク増幅器 MMIC の入出力電力・効率特性の測定結果 
 
 
図 3-10 GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器の最大出力電力，最大 PAEの周波
数特性の実測結果およびシミュレーション結果． 
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図 3-11実測における f0/2 発振発生の様子． 
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直列接続型のドハティ増幅器において，キャリア増幅器とピーク増幅器を接
続するための入出力電力分配／合成器が必要である．マイクロ波帯での直列接
続型ドハティ増幅器では，出力電力合成器としてバランが主に使われている．一
方で，入力電力分配にはバラン，ウィルキンソン分配器などの選択肢があるが，
出力合成にバランを使用する際に，各々の出力に 180°の位相差を与える必要が
あることから，入力位相差を考慮した選択を行う必要がある．前節までで設計し
たキャリア増幅器およびピーク増幅器を元に，入力電力分配器にそれぞれウィ
ルキンソン分配器あるいはバランを使用した場合の直列接続型ドハティ増幅器
構成，および，そのときに必要となる位相調整用線路の長さを図 3-12 (a), (b)に
示す．出力のバランでは位相が 180°ずれるため，同位相で分配するウィルキン
ソン電力分配器を用いた図 3-12(b)の構成では，位相調整用線路の電気長が
239°とかなり長くなる．一方で，入力にもバランを用いた図 3-12(a)の構成では，
位相調整線路の電気長は 83°となり，ウィルキンソン型に比べると回路面積と
いう点で有利である．しかし，入出力にバランを使用した構成の直列接続型ドハ
ティ増幅器は，ウィルキンソン電力分配器が持つアイソレーション抵抗による
回路安定化機構が無いために，寄生フィードバックループによる固有の不安定
性を引き起こしやすい，という問題がある．このように，図 3-12(a)の構成の
MMIC ドハティ増幅器は小型化に有利な反面，回路の安定性の改善が課題とな
る． 
類似の並列合成増幅器構成等において，トランジスタの非線形性と外部フィ
ードバックループの組み合わせによって出力電力の低下を引き起こす分数調波
発振が発生することが指摘されている[48]．これは，スプリアス発振を支配する
出力電力低下モードの時に，基本周波数 f0の 2分の 1の周波数要素に対して f0/2
線形ループ利得が生じるためである．この現象は再生分周回路などの良い結果
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を時折生み出すが，電力増幅器においては致命的なエラーを引き起こすもので
もある．高木氏らによってマイクロ波電力増幅器におけるこのような f0 /2 ルー
プ発振の解析結果が報告されている[49]． 
 
 
図 3-12  直列接続負荷型ドハティ増幅器の構成例とその時の位相調整用線路の
長さ．(a)入力分配にバランを用いた構成，(b)入力分配にウィルキンソン分配器
を用いた構成． 
 
  
図 3-12(a)に示すドハティ増幅器では，キャリア増幅器およびピーク増幅器が入
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出力分配／結合回路を介することで，図に示されるループが存在する．この場合
の不安定性解析のシグナルフローを図 3-13 に示す．単体増幅器に f0を入力して
も高調波のみが発生するために f0/2 の信号は発生しないが，一般的な発振の考
え方として雑音に含まれる f0/2 成分を考えると，それが f0 と同時に増幅器に入
力されると，相互変調により f0/2 成分が強調される可能性がある．したがって，
解析では，f0を入力した状態で，かつ，トランジスタの非線形性も考慮して，f0/2
における各コンポーネントの線形パラメータを見積もる必要がある． 
図 3-13 において，SCAはキャリア増幅器側のループを構成する要素の f0 /2 で
の S パラメータ,SPA はピーク増幅器側のループを構成する要素の f0 /2 での S パ
ラメータ，そして Tout は出力電力合成のバランを構成する集中定数回路の T パ
ラメータとなっている.この時ドハティ増幅器全体の f0 /2での入力反射係数 S11DA
は，図 3-13(b)のシグナルフローを用いて b1PA / a1CAと定義される．SCA，SPA，そ
して Toutを用いて S11DAは以下の式のように定義される． 
 
𝑎1𝐶𝐴 = (𝑆22𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑇22𝑂𝑈𝑇) + 𝑆21𝐶𝐴𝑆12𝑃𝐴𝐷𝑂𝑈𝑇
+ (𝑆22𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑇22𝑂𝑈𝑇)𝑆22𝑃𝐴 
𝑏1𝑃𝐴 = (𝐷𝐶𝐴𝑆11𝑃𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑆11𝐶𝐴𝑆11𝑃𝐴𝑇22𝑂𝑈𝑇
− 𝑆21𝐶𝐴𝑆12𝑃𝐴𝐷𝑂𝑈𝑇)
−
𝐷𝑃𝐴
(𝑆22𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑇22𝑂𝑈𝑇)
{𝑆21
2 𝐷𝑂𝑈𝑇
− (𝐷𝐶𝐴𝑆22𝐶𝐴𝑇11𝑂𝑈𝑇𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝐷𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇𝑇21𝑂𝑈𝑇
− 𝑆11𝐶𝐴𝑆22𝐶𝐴𝑇11𝑂𝑈𝑇𝑇22𝑂𝑈𝑇
+ 𝑆11𝐶𝐴𝑇21𝑂𝑈𝑇𝑇22𝑂𝑈𝑇)} 
 
(3.4) 
 
 
 
 
(3.5) 
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ここで DCA，DPA，DOUTはそれぞれ SCA，SPA，Toutの行列式となっている． 
そして Toutは図 3-13(a)より, 
 
𝑇11𝑂𝑈𝑇 =
1
2
[(4 − 𝜔2𝐶𝐿 −
1
𝜔2𝐶𝐿
−
𝐿
𝐶𝑅𝑍
−
𝑍
𝑅
)
+ 𝑗 (
𝜔𝐿
𝑅
+
2
𝜔𝐶𝑍
− 𝜔𝐶𝑍 +
𝑍
𝜔𝐿
−
1
𝜔𝐶𝑅
)] 
𝑇12𝑂𝑈𝑇 =
1
2
[(−𝜔2𝐶𝐿 +
1
𝜔2𝐶𝐿
+
𝐿
𝐶𝑅𝑍
−
𝑍
𝑅
)
+ 𝑗 (
𝜔𝐿
𝑅
−
2
𝜔𝐶𝑍
− 𝜔𝐶𝑍 +
𝑍
𝜔𝐿
+
1
𝜔𝐶𝑅
)] 
𝑇21𝑂𝑈𝑇 =
1
2
[(−𝜔2𝐶𝐿 +
1
𝜔2𝐶𝐿
−
𝐿
𝐶𝑅𝑍
+
𝑍
𝑅
)
+ 𝑗 (
𝜔𝐿
𝑅
+
2
𝜔𝐶𝑍
+ 𝜔𝐶𝑍 −
𝑍
𝜔𝐿
+
1
𝜔𝐶𝑅
)] 
𝑇22𝑂𝑈𝑇 =
1
2
[(4 − 𝜔2𝐶𝐿 −
1
𝜔2𝐶𝐿
+
𝐿
𝐶𝑅𝑍
+
𝑍
𝑅
)
+ 𝑗 (
𝜔𝐿
𝑅
−
2
𝜔𝐶𝑍
+ 𝜔𝐶𝑍 −
𝑍
𝜔𝐿
−
1
𝜔𝐶𝑅
)] 
 
(3.6) 
 
 
(3.7) 
 
 
(3.8) 
 
 
(3.9) 
 
となる．f0 /2でのループ発振はこの S11DAが次の条件を満たす時に発生する． 
 
 
(3.10) 
 
nS DA 211 111 DAS
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図 3-13 直列接続型ドハティ増幅器における基本周波数の 2 分の 1 の周波数で
の不安定性についての計算方法．(a)f0/2 シグナルフロー計算の為の各部分の定義
図．(b)直列接続型ドハティ増幅器の閉ループ回路のシグナルフロー． 
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ここで，キャリア増幅器とピーク増幅器の f0/2 での S パラメータを求めるた
めに，ADS のハーモニックバランスシミュレーションを使用した．解析の回路
構成を図 3-14 に示す．大信号の f0が入力された動作状態に対し，小信号の f0/2
信号を与え，サーキュレータを用いてその応答を見積もる．その際に，f0および
f0/2のバンドパスフィルタを適切な個所に挿入し，信号を分離している．基本周
波数 f0 の大信号入力により生じる f0/2 の線形ループ利得は，この回路の反射係
数（＝S11DA）を計算することで求められる．図 3-14では，キャリア増幅器とピ
ーク増幅器のバイアス回路において，2種類のバイアス供給回路が示されている．
一つは 4 分の 1 波長線路を用いてゲート側およびドレーン側共に DC 電力を供
給している．もう一方は，ゲート側は抵抗を用い，ドレーン側はインダクタを用
いて DC 電力を供給している． 
 
 
図 3-14 基本周波数の二分の一 f0/2 のループ発振計算のための回路構成 
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解析により得られた S11DAを図 3-15に示す．破線で示されているのが，入力バ
イアス回路に 4分の 1波長線路を用いた直列接続型ドハティ増幅器の S11DAの振
幅と位相，実線は，入力バイアス回路に抵抗を用いた直列接続型ドハティ増幅器
の S11DAの振幅と位相である．設計時の基本周波数の 2分の 1の 2.9 GHz 付近に
おいて，破線の方はループ発振発生条件（利得＞0 dB，位相→2nπ）を満たして
しまっているが，実線の方は利得が 0 dBを下回っていることが確認できる．ど
ちらも基本周波数 f0 付近では発振条件を満たしておらず，抵抗バイアスを用い
たドハティ増幅器では f0/2でのループ利得を抑制出来ている． 
 
 
図 3-15 基本周波数 f0で大信号励振させた直列接続型 MMIC ドハティ増幅器の
f0/2ループゲイン，ループ位相特性シミュレーション結果． 
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3.2.4 安定性を考慮した MMIC ドハティ 増幅器の設計 
 
前節までの結果を元に，安定性を考慮して直列接続型ドハティ増幅器 MMIC
を再設計した．安定化のため，バイアス回路も MMIC 内部に構成することとし，
使用するトランジスタサイズ，キャリア増幅器，そして，ピーク増幅器の構成を
変更している．図 3-16 に，安定化設計した 2 入力電力レベル負荷変調設計の
MMIC ドハティ増幅器用キャリア増幅器構成，および，それぞれのインピーダン
スを示す． 図 3-17 は，この条件を元に設計したキャリア増幅器の入出力電力・
効率特性のシミュレーション結果である．図 3-17(a)は，低入力電力想定（入力
電力 0 dBm，負荷 100 Ω）の場合のシミュレーション結果，図 3-17(b)は，高入
力電力想定（入力電力 15 dBm，負荷 50 Ω）の場合のシミュレーション結果で
ある．どちらもバイアス条件は，VGCA＝－0.8 V，VDGA＝5.5 Vで，周波数は 5.8 
GHz である．入力電力 0 dBm の時，図 3-3(a)の低入力想定の場合の方が，図 
3-3(b)の高入力想定の場合より，PAE が 10 %程度上昇していることが確認でき
る．そして，入力電力 15 dBm の時，高入力想定の場合の方が，低入力想定の場
合より，PAEが 5%程度上昇していることが確認できる．以上が 2入力電力レベ
ル負荷変調整合の結果である．図 3-18(a), (b), (c)に，安定化設計された MMIC ピ
ーク増幅器の回路構成，オフ時の出力インピーダンス，そして，入出力効率特性
のシミュレーション結果を各々示す．バイアス条件は，VGPA＝－1.5 V，VDPA＝
5.5 Vで，周波数は同じく 5.8 GHz である．ピーク増幅器の 2入力レベル負荷変
調設計の条件のひとつであるオフ時の出力インピーダンス短絡は，図 3-18(b)に
示されるインピーダンス特性より達成できていることが確認できる．高入力時
は出力電力 25 dBm で PAE 50%となった． 
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図 3-16 ロード／ソースプルシミュレーションから求めた２入力レベルでの最
適インピーダンス表と２入力レベル負荷変調整合回路を用いた安定化キャリア
増幅器の等価回路． 
 
図 3-17安定化設計したキャリア増幅器の入出力電力・効率特性（周波数 5.8GHz，
VGCA=-0.8V, VDCA=5.5V），(a)100Ω負荷（低入力，０dBm 想定）でのシミュレー
ション結果，(b)50Ω負荷（高入力，15dBm 想定）でのシミュレーション結果． 
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図 3-18安定化設計したピーク増幅器，(a)等価回路，(b)オフ時の出力インピー
ダンスシミュレーション結果，(c)入出力電力・効率特性(周波数 5.8GHz ，
VGPA=-1.5 V, VDPA=5.5 V). 
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図 3-19 に，直列接続型集中定数負荷変調素子 MMIC ドハティ増幅器の全体
回路構成図を示す．また，図 3-20に，入出力・利得・効率特性のシミュレーシ
ョン結果を示す．周波数は 5.8 GHz であり，各バイアス条件は，VGCA＝－0.8V，
VDCA＝5.5V，VGPA＝－1.4V，VDPA＝5.5Vである． 
 
 
 
図 3-19 直列接続型集中定数負荷変調素子 MMIC ドハティ増幅器の全体構成 
 
 
 65 
 
 
図 3-20 MMIC ドハティ増幅器の入出力電力・ゲイン・効率特性シミュレーショ
ン結果（周波数 5.8GHz） 
 
 
集中定数負荷変調素子を用いた回路，および，従来の 4 分の 1 波長線路を用
いた直列接続型ドハティ増幅器の，負荷変調動作をシミュレーションで比較し
た結果を図 3-21に示す．ZCALはキャリア増幅器の負荷インピーダンス，ZPALは
ピーク増幅器端の負荷インピーダンスを，電流と電圧のシミュレーション結果
を用いて算出している．直列接続型ドハティ増幅器の場合，適切な負荷変調は，
キャリア増幅器において 100Ω（2RL）から 50Ω（RL），ピーク増幅器において
短絡（0）から 50Ω（RL）となる．図 3-21(c), (d)は，それぞれの ZCALについて，
そして，図 3-21(e), (f)は，それぞれの ZPALについて，周波数 5.8 GHz，6.2 GHz，
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6.6 GHz での計算結果を示している．設計周波数付近ではどちらも直列接続型ド
ハティ増幅器の負荷変調を満たしているが，集中定数負荷変調素子回路を用い
た方が負荷変調条件を満たす周波数範囲が広くなっていることが確認できる． 
図 3-22に，集中定数負荷変調素子回路を用いた直列接続型ドハティ増幅器と
従来型 4分の 1波長線路を用いた負荷変調のドハティ増幅器の効率，10dB入力
バックオフ時の効率，そして，出力電力の周波数特性シミュレーションの結果を
示す．バイアス条件等は，図 3-11で示した増幅器シミュレーションと同様であ
る．提案した安定化回路を用いたドハティ増幅器は，5.8 GHz から 6.7 GHz まで
バックオフ時の電力効率で 40％以上と，従来型と比べて 30％以上の比帯域幅が
得られることが確認された． 
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図 3-21 直列接続型ドハティ増幅器の負荷変調動作解析．(a)2入力レベル負荷変
調集中定数整合回路を用いた構成（DPA1），(b)4分の 1波長線路を用いた従来型
ドハティ増幅器構成（DPA2），(c)DPA1 構成でのキャリア増幅器側のドレーン負
荷インピーダンス ZCAL，(d)DPA2構成でのキャリア増幅器側のドレーン負荷イン
ピーダンス ZCAL，(e)DPA1 構成でのピーク増幅器側のドレーン負荷インピーダ
ンス ZPAL，(f)DPA2構成でのピーク増幅器側のドレーン負荷インピーダンス ZPAL 
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図 3-22 直列接続型ドハティ増幅器の効率・出力電力の周波数特性シミュレーシ
ョン結果（実線：図 3-21の DPA1，破線：DPA2） 
 
 
3.3 試作 MMIC ドハティ増幅器の評価 
 
GaAs p-HEMT MMIC プロセスで試作された，集中定数負荷変調素子を用い
た小型直列接続型ドハティ増幅器のチップ写真を図 3-23に示す．チップの大き
さは 2.0 mm×3.0 mm である．図 3-24に，MMIC キャリア増幅器単体およびピ
ーク増幅器単体の入出力・効率特性の測定結果を示す．各々バイアス条件は，
VGCA＝－0.8 V，VDCA＝5.5 V，VGPA＝－1.4 V，VDPA＝5.5 Vである．周波数は設
計より高めにずれて，6.4 GHz で最高値となり，その点での結果を示している．
なお，キャリア増幅器は，高入力時想定の負荷 50Ωで測定した結果である．各々，
図 3-24 に示す初期試作の結果とほぼ同等の特性が得られていることが確認さ
れた． 
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図 3-25 に，安定化した MMIC ドハティ増幅器の入出力・効率特性の測定結果
を示す. バイアス条件等は，単体測定と同様である．ドハティ増幅器において，
入力 10 dBバックオフポイントでの効率が PAE 42％，最大電力効率 PAE 49.9%，
最大出力電力は 23.4 dBm であった．図 3-26 に，最大 PAE，最大ドレーン効率，
そして，入力 10 dBバックオフ時の PAEの周波数特性を示している．6.1 GHz か
ら 6.8 GHz までの 700 MHz の帯域において，入力バックオフ 10 dBで PAE 40%
以上の広い帯域特性を達成しており，図 3-22に示すシミュレーション結果とも
一致している． 
図 3-27に，試作した GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器の 3次相互変調ひず
み（IMD3）の測定結果を示す．デジタルプレディストーターに通せるレベルの
IMD3に収まっていることが確認された． 
 
 
 
 
図 3-23 集中定数素子を用いた２入力レベル負荷変調直列接続型 MMIC ドハテ
ィ増幅器の写真 
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図 3-24 GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器用に試作した単体 MMIC キャリア
増幅器およびピーク増幅器の実測入出力電力・効率特性． 
 
 
図 3-25 GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器の入出力電力・効率実測特性． 
 71 
 
 
 
図 3-26 安定化した GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器の効率および最大出力
電力の周波数特性の測定結果 
 
 
図 3-27 安定化した GaAs p-HEMT MMIC ドハティ増幅器の 3次相互変調ひずみ
（IMD3）の測定結果． 
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3.4 まとめ 
 
広ダイナミックレンジ化を図るための複合増幅器構成の一つであるドハティ
電力増幅器に関し，小型化，広帯域化を実現するための手法として，小型化に関
しては MMIC 技術を採用し，そして，広帯域化に関しては，ドハティ増幅器の
特徴である負荷変調において，それを実現する 4 分の 1 波長線路での狭帯域特
性化を避けるための，集中乗数素子を用いた 2 入力電力レベル整合設計手法を
採用した．その際に，集積化により表面化した分周調波周波数でのループ発振現
象に着目し，不安定性の解析を通して，安定化バイアス回路装荷による安定化手
法を提案した．以上に基づき，実際に集中定数素子を用いた小型直列接続型GaAs 
p-HEMT MMIC ドハティ増幅器を C 帯にて設計・開発した．開発したドハティ
増幅器は，最大付加電力効率 PAE 49.9％，最大出力電力 23.4 dBm，入力 10 dBバ
ックオフ時の付加電力効率 PAE 40%以上を 6.1 GHz から 6.8 GHz という広い周
波数帯域で達成した． 
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4. ドハティ増幅器におけるバックオフ特性の最適設計 
 
 
4.1 はじめに 
 
第三章では，小型化および広ダイナミックレンジ化を実現する MMIC 直列接
続型ドハティ増幅器について述べた．キャリア増幅器およびピーク増幅器が高
出力である場合，トランジスタの並列配線化により出力インピーダンスが 50Ω
より極端に小さくなり，従って，負荷に対して直列結合として負荷とのインピー
ダンス差を軽減できる直列接続型にメリットがある．一方で，スモールセル化に
よる低出力電力化，更に，GaN HEMT 素子などの高電圧デバイスの利用により，
個別トランジスタの出力インピーダンス低下を考慮する必要がない場合も増え
ている．また，前節で述べた，並列接続型の場合の欠点である 4分の 1波長線路
インピーダンス変換器の変換比に関しては，前章の 2 入力電力レベル設計手法
により回避が可能である．この場合，並列接続型では出力結合回路としてバラン
等の特別な回路が不要であり，更なる小型化が期待される． 
一方で，通常，マイクロ波帯でのドハティ増幅器の構成は、AB級～B級にバ
イアスされたキャリア増幅器と，低入力時のオフ特性を実現するために C 級に
バイアスされたピーク増幅器とを用いているが，キャリア増幅器とピーク増幅
器に同じサイズのトランジスタを用いた場合，C 級にバイアスされたピーク増
幅器の最大電流値がキャリア増幅器の最大電流値より小さくなり，ドハティ負
荷変調動作の前提である両方の飽和出力電力が同等という条件が崩れてしまい，
高効率化が図れるダイナミックレンジが狭くなる問題が生じる[3][50][51]．この
問題を解決するために，キャリア増幅器とピーク増幅器の飽和出力をそもそも
不等として負荷変調を設計する非対称ドハティ増幅器[52][53]，電力分配比を変
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えることで飽和出力を均等にする不等分配型ドハティ増幅器[54][55]，ドレーン
電圧を制御してピーク増幅器の飽和電流を可変にするバイアス制御型ドハティ
増幅器[56]，等々の方法が考案されている[57]． 
本章では，4分の 1波長線路を用いない 2 入力電力レベル設計手法で設計され
たドハティ増幅器でもこの問題が発生することを示し，また，この問題を解決す
るために，MMIC の設計自由度の高さを利用して，キャリア増幅器およびピーク
増幅器に対して異なるサイズのトランジスタを用いて各々設計し，飽和出力を
等しくした並列接続型 MMIC ドハティ増幅器について述べる．具体的には，集
中定数素子負荷変調回路を有する小型 GaAs p-HEMT MMIC 等飽和出力並列接
続型 MMIC ドハティ増幅器に関し，入力電力分配には集中定数素子ウィルキン
ソン電力分配器を使用して設計理論を構築した．試作した MMIC 並列接続型ド
ハティ増幅器は基本周波数 3.6 GHz において出力 6 dBバックオフポイントでの
効率 40.6％，最大電力効率 PAE 43.6%，最大出力電力 27.3 dBm という設計通り
の良好な結果を得た． 
 
 
 
 
4.2 4分の 1波長線路負荷変調器を有さないドハティ増幅器の基本モデルおよび
その問題点 
 
キャリア増幅器とピーク増幅器の飽和出力電力に差がある場合にどのような
問題が生じるかについて，簡易モデルによる解析を行った．図 4-1(a)に，従来の
4 分の 1 波長線路負荷変調回路を有する並列接続型ドハティ増幅器の基本モデ
ルを，そして図 4-1 (b)に，4 分の 1 波長線路を除去した 2 入力電力レベル設計
並列接続型ドハティ増幅器の基本モデル構成を示す．ここで，キャリア増幅器お
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よびピーク増幅器は電流源モデル（ただし，出力インピーダンスは動作時に各々
RL である．）で表されており，どちらも理想 B 級動作を仮定する．ここで，図 
4-1(b)での負荷を RL（通常は 50Ω）としたとき，キャリア増幅器およびピーク増
幅器が同じ動作となるためには，図 4-1(a)での負荷は図に示されるように RL/2
となる．RLが 50Ωである場合，従来回路では負荷が 25Ωであるため，その後に
さらに 25Ωから 50Ωへの変換が必要となっている． 
図 4-1(a)の従来回路のモデルでは，低入力時にピーク増幅器がオフ状態であ
るため，ピーク増幅器の出力インピーダンスは無限大Ωとなる．ここで，4分の
1波長線路の特性インピーダンス Z０は RLと等しいため，キャリア増幅器から見
た負荷は 2RLに変換される．キャリア増幅器の出力インピーダンスは RLである
ため，通常よりも負荷が 2倍となり，それにより，通常の入力電力の半分の値で
出力電圧飽和動作に至ることになる．高入力時では，ピーク増幅器がオン状態に
なるために出力インピーダンスが RLとなり，また，キャリア増幅器の出力イン
ピーダンスも RLであり，さらに 4分の 1波長線路の特性インピーダンスは RLで
あるため負荷からキャリア増幅器側を見たインピーダンスも RLとなり，負荷か
ら見た両増幅器側の合成インピーダンス値が RL/2となる． 
一方で，図 4-1(b)の回路のモデルでは，低入力時に出力インピーダンスは無限
大Ωとなることは同じであるが，2入力レベル整合回路により，図 4-1(a)と同様
の負荷変調をキャリア増幅器に与えるために，キャリア増幅器から見た負荷を
2RLに変換することになる．高入力時では，ピーク増幅器の出力インピーダンス
が RLとなり，変換回路を介して，負荷からピーク増幅器側を見たインピーダン
スが 2RLに変換される．また，キャリア増幅器の出力インピーダンス RLは，2入
力レベル整合回路により負荷からキャリア増幅器側を見たインピーダンスも
2RLに変換され，負荷から見た両増幅器側の合成インピーダンス値が RLとなる． 
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以上は，理想的な対称ドハティ増幅器の場合であり，キャリア増幅器とピーク
増幅器の飽和出力電力は等しいことが前提である．このとき，ドハティ増幅器飽
和動作時のキャリア増幅器およびピーク増幅器の負荷に対する供給電流も等し
い． 
次に，図 4-1(b)の場合において，キャリア増幅器とピーク増幅器の各飽和出力
電力が異なる場合を考える．並列接続の場合，電圧が共通であるため，負荷への
供給電流が異なることになる．ここで，ドハティ増幅器飽和動作時の，キャリア
増幅器およびピーク増幅器の各負荷供給電流（基本波の最大値振幅）の負荷換算
値を𝐼𝐶𝐴𝑀，𝐼𝑃𝐴𝑀とし，その和を𝐼𝑀としたとき，𝐼𝑀と𝐼𝐶𝐴𝑀との比を 𝜓 と定義する
と， 
 
𝜓 =
𝐼𝐶𝐴𝑀
𝐼𝑀
=
𝐼𝑀 − 𝐼𝑃𝐴𝑀
𝐼𝑀
= (1 −
𝐼𝑃𝐴𝑀
𝐼𝑀
) (4.1) 
𝐼𝐶𝐴𝑀 = 𝜓𝐼𝑀, 𝐼𝑃𝐴𝑀 = (1 − 𝜓)𝐼𝑀  (4.2) 
 
と表せる．この式で，𝜓＝0.5（𝐼𝐶𝐴𝑀＝𝐼𝑃𝐴𝑀）が対称ドハティ動作に相当する． 
𝐼𝐶𝐴𝑀と𝐼𝑃𝐴𝑀が異なると，負荷での電圧は共通であるため，飽和動作時の各々の
等価負荷が，キャリア増幅器の場合は𝑅𝐿/𝜓，ピーク増幅器の場合は𝑅𝐿/(1 − 𝜓)
となり，合成インピーダンスは常に 𝑅𝐿となり，ドハティ動作が保たれる． 
ここで，キャリア増幅器の動作を基本波入力電圧に比例して電流が増えると
仮定すると， 
 
𝐼𝐶 =
𝐼𝐶𝐴𝑀
√𝜓   
(
𝑣𝑖
𝑣𝑀
) = √𝜓 𝐼𝑀 (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.3) 
 
となる．ここで，𝑣𝑖  は RF出力電圧振幅（実効値ではなく最大値），そして，𝑣𝑀 
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は 𝑣𝑖が最大となるときの値を表す．また，飽和動作時に 2 入力レベル整合回路
により，𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/𝜓 のインピーダンス変換がなされるため，変換前の電流は負
荷での電流の 1/√𝜓 となる．ここで，ピーク増幅器がオンになる直前は 𝑅𝐿/𝜓 
→ 𝑅𝐿 のインピーダンス変換とし，そのときの変換後の電流  𝐼𝐶𝐴 は， 𝐼𝐶𝐴 =
𝐼𝐶/√𝜓  であり，𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀まで増加すると，最大電流 𝐼𝐶𝐴𝑀（ = 𝜓 𝐼𝑀）に達する
ため， 
 
𝐼𝐶𝐴 = {
𝜓𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝜓𝑣𝑀
) = 𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝜓𝐼𝑀  (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.4) 
 
と表せる．一方，インピーダンス変換後の電圧 𝑉 は，負荷が，オン直前までは
 𝑅𝐿 ，そこから飽和時の 𝑅𝐿/𝜓 へと変化するため，𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀 以下では(4.4)式に
従って比例増加し，𝜓𝑣𝑀 以上では負荷増加に従い増加するので，結局， 
 
𝑉 = 𝑅𝐿𝜓𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝜓𝑣𝑀
) = 𝑅𝐿𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.5) 
 
と，常に比例増加として表せる．インピーダンス変換前のキャリア増幅器での電
圧 𝑉𝐶  は，ピーク増幅器がオフ時に線形で増えて，オン状態以降は一定の飽和値
になるが，その飽和値は，飽和時インピーダンス変換 𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/𝜓 から，(4.5)式
の最大値の√𝜓 倍，つまり√𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀となり，また，ピーク増幅器がオンになる直
前は 𝑅𝐿/𝜓 であることから，(4.3)式より𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀まで増加すると最大値に達す
るため， 
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𝑉𝐶 = {
√𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀 (
𝑣𝑖
𝜓𝑣𝑀
)  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
√𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀  (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.6) 
 
となる． 
 次にピーク増幅器について考えると，飽和動作時のインピーダンス変換前の
電圧 𝑉𝑃 は，負荷に対して𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/(1 − 𝜓) のインピーダンス変換がなされてい
るため，(4.5)式より最大値が √1 − 𝜓  𝑅𝐿𝐼𝑀となる．従って， 
 
𝑉𝑃 = √1 − 𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.7) 
 
と表せる．インピーダンス変換前の電流は，キャリア増幅器が動作を切替える
𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀以下では零であり，また，飽和時に 𝑅𝐿で終端されるため， 
 
𝐼𝑃 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝐼𝑀
√1 − 𝜓 
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.8) 
 
と表せる．従って，インピーダンス変換後の電流 𝐼𝑃𝐴 は， 
 
𝐼𝑃𝐴 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝐼𝑀
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.9) 
 
 負荷に流れ込む電流と負荷での電圧を用いて基本波供給電力を求めると，キ
ャリア増幅器の電力 𝑃𝐶𝐴は，(4.4)，(4.5)式より， 
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𝑃𝐶𝐴 =
{
 
 
 
 𝑅𝐿𝐼𝑀
2
2
(
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)
2
 (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝜓
𝑅𝐿𝐼𝑀
2
2
(
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)  (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.10) 
 
そして，ピーク増幅器の電力 𝑃𝑃𝐴は，(4.5)，(4.9)式より， 
 
𝑃𝑃𝐴 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝑅𝐿𝐼𝑀
2
2
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
(
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)  (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.11) 
 
となり，全供給電力 𝑃（ = 𝑃𝐶𝐴 + 𝑃𝑃𝐴）は，オフ時とオン時とが同じ式になり， 
 
𝑃 =
𝑅𝐿𝐼𝑀
2
2
(
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)
2
   (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.12) 
 
と，線形増加の式になる． 
 次に直流投入電力を考えると，先ず，キャリア増幅器およびピーク増幅器での
直流バイアス電圧であるが，理想Ｂ級動作の場合，電圧は直流と基本波のみの和
で表され，RF電圧振幅が最大となるとき，負周期の極小値が零となるため，平
均値（直流値）と RF電圧振幅最大値は等しくなる．従って，各々(4.6)，(4.7)式
より， 
 
𝑉𝐶_𝐷𝐶 = √𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀，𝑉𝑃_𝐷𝐶 = √1 − 𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀 (4.13) 
 
となる．また，キャリア増幅器およびピーク増幅器の直流電流であるが，理想 B
級動作を仮定しているため，電流は半波整流波形であり，直流と基本波最大値と
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の振幅比は 2/π：1 である．従って，各々(4.3)，(4.8)式より， 
 
𝐼𝐶_𝐷𝐶 =
2
𝜋
√𝜓 𝐼𝑀 (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.14) 
 
𝐼𝑃_𝐷𝐶 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
2
𝜋
𝐼𝑀
√1 − 𝜓 
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 
となる．従って，キャリア増幅器での直流投入電力 𝑃𝐶_𝐷𝐶  は，(4.13)，(4.14)式よ
り， 
 
𝑃𝐶_𝐷𝐶 =
2
𝜋
𝜓𝑅𝐿𝐼𝑀
2 (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.14) 
 
となり，ピーク増幅器での直流投入電力 𝑃𝑃_𝐷𝐶  は，(4.13)，(4.15)式より， 
 
𝑃𝑃_𝐷𝐶 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
2
𝜋
𝑅𝐿𝐼𝑀
2
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 
となる．従って，直流投入電力 𝑃𝐷𝐶（ = 𝑃𝐶_𝐷𝐶 + 𝑃𝑃_𝐷𝐶）は，  
 
𝑃𝐷𝐶 =
{
 
 
2
𝜋
𝜓𝑅𝐿𝐼𝑀
2 (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
2
𝜋
𝑅𝐿𝐼𝑀
2
(1 + 𝜓)𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 
となる．そして，(4.12)式の全供給電力 𝑃 および(4.15)式の直流投入電力 𝑃𝐷𝐶  の
 81 
 
比をとることで不等飽和出力ドハティ増幅器全体の効率が， 
 
𝜂
=
{
 
 
𝜋
4
(
𝑣𝑖
𝜓𝑣𝑀
)                       0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀
𝜋
4
(𝑣𝑖 𝑣𝑀⁄ )
2
(1 + 𝜓)(𝑣𝑖 𝑣𝑀⁄ ) − 𝜓
            𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀           
 
(4.16) 
 
と導かれる． 
 
 
図 4-1 並列接続型ドハティ増幅器の基本構成 (a) λ/4変換回路を持つ並列接
続型ドハティ増幅器電流モデル (b)λ/4 変換回路を除去した並列接続型ドハテ
ィ増幅器の電流源モデル 
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対称ドハティ増幅器（𝜓＝0.5）での電圧・電流特性と効率の関係を計算した結
果を図 4-2，図 4-3 に示す． 
 
図 4-2 λ/4 変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器の(a)RF 基本波電圧
振幅変化，および，各増幅器の RF基本波電流振幅変化の計算結果（ 𝝍＝𝟎. 𝟓 の
場合） 
 
 83 
 
 
図 4-3 λ/4変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器の効率の計算結果 
（𝝍＝𝟎. 𝟓 の場合） 
 
 
λ/4変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器の場合，𝜓＝0.5 の対称構
成では，𝑣𝑀/2 ，つまり出力電力バックオフ 6 dB のポイントでピーク増幅器が
立ち上がり，その点での効率は，理想 B 級増幅器の効率上限である 78.5%とな
り，そこから飽和出力まで高効率を維持している．𝜓＝0.3，0.5，0.7  の場合の
ドハティ増幅器および B級増幅器の効率変化の計算結果を図 4-4 に示す． 
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図 4-4 ψを変更した場合のλ/4変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器
の効率の計算結果 
 
𝜓＝0.3 の時，キャリア増幅器の飽和出力電力はピーク増幅器の飽和出力電
力より小さくなり，𝜓＝0.7 の時，キャリア増幅器の飽和出力電力はピーク増幅
器の飽和出力電力より大きくなる．マイクロ波帯でのドハティ増幅器は，ピーク
増幅器の低入力時オフ状態を実現するために，ピーク増幅器を C 級動作させる
場合が多い．キャリア増幅器とピーク増幅器で使用するトランジスタのデバイ
スサイズが等しいと，ピーク増幅器の飽和出力電力は C 級にバイアスされてい
るのでキャリア増幅器の飽和出力電力より低くなり，図 4-4において𝜓＝0.7 の
時のように効率特性が B 級増幅器に近づき，バックオフ時の高効率というドハ
ティ増幅器の特性を十分に満足出来ない可能性がある．ピーク増幅器の飽和出
力電力をキャリア増幅器の飽和出力電力に等しくするための直接的な方法は，
ピーク増幅器に使用するトランジスタのデバイスサイズを大きくする事である
[58]．しかし，現実にはあまりこの方法は取られていない．原因としては，ディ
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スクリート部品ではサイズの細かい調整が出来ない，という問題があり，また，
ピーク増幅器のトランジスタが大きくなるためにドハティ増幅器全体の回路面
積の増大を招きやすいからである．しかしながら，MMIC 構成であればサイズの
調整が可能であり，筆者らが提案している集中定数素子負荷変調回路を用いた
MMIC ドハティ増幅器にも適用可能である． 
 
 
4.3 サイズの異なるトランジスタを用いた等飽和出力 MMIC ドハティ増幅器の
設計 
 
前節の方針に従い，サイズの異なるトランジスタを用いた等飽和出力 MMIC
並列接続型ドハティ増幅器の設計を行った．基本的な設計の手順は第三章と同
様であるが，並列接続であるため，バランが不要であり，その代りに入力結合の
集中定数素子ウィルキンソン型電力分配器の設計を行っている．なお，今回の設
計周波数は，実用上の都合で 3.6 GHzとした． 
 
4.3.1 キャリア増幅器の設計 
 
トランジスタは第三章と同じ GaAs HEMT であり，フィンガー長 100 μm，
ゲート本数 6本のものを使用した．低入力時を入力電力 5 dBm で負荷 50Ω，高
入力時を 13 dBm で負荷 100Ωとして設計を行う．それぞれの入力電力に対して
ロード/ソースプルシミュレーションを行い，低入力条件と高入力条件でそれぞ
れ高出力高効率が得られる信号源インピーダンスと負荷インピーダンスを求め
た．バイアス条件は，VGCA＝－1.0 V，VDCA＝7.0 Vである．表 4-1 に，ロード/
ソースプルにより得た HEMT の最適インピーダンスを示す．これらのインピー
ダンス値に近い値を実現できるよう，入力整合回路，出力整合回路を設計した．
 86 
 
図 4-5 にそれぞれの整合回路を示す．整合回路設計の際には，バイアス線路，
DC ブロックを加味している．表 4-2に，設計後の整合回路のインピーダンス値
を示す． 
 
 
表 4-1 ロード/ソースプルシミュレーションより得た MMIC キャリア増幅器の
GaAs HEMTの最適インピーダンス 
 
 
 
 
図 4-5 MMIC キャリア増幅器の等価回路 
 
 
表 4-2 MMIC キャリア増幅器用整合回路のインピーダンス 
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設計した整合回路を用いたキャリア増幅器のシミュレーション結果を図 4-6に
示す．図より，キャリア増幅器の入力電力が13 dBmの時，出力電力が25.6 dBm
であった．この結果を参考に次のステップとして，ピーク増幅器を設計する． 
 
図 4-6 MMIC キャリア増幅器の入出力効率特性(a)低入力(100Ω)想定，(b)高入
力(50Ω)想定 
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4.3.2 ピーク増幅器の設計 
 
前節で記した通り，13 dBmの高入力時に飽和出力が25.6 dBm付近となるよう
にトランジスタのサイズを調整してピーク増幅器の設計を行った．バイアス条
件は，VGPA＝－1.8 V，VDPA＝7.0 Vとした．キャリア増幅器と同様に，13 dBmの
高入力時において高効率となるHEMTの最適信号源インピーダンスおよび負荷
インピーダンスを，ロード/ソースプルシミュレーションにより求めた．その結
果，トランジスタはフィンガー長80 μm，ゲート本数8本とした．求めたインピ
ーダンス値を表 4-3に示す．これらのインピーダンス値に近い値を実現できるよ
うに，入力整合回路，出力整合回路を設計した．図4-7に，それぞれの整合回路
を示す．キャリア増幅器と同様に，ピーク増幅器の整合回路においても，バイア
ス線路，DCブロックを加味して設計している． 
 
表 4-3 ロード/ソースプルシミュレーションにより得た MMIC ピーク増幅器用
整合回路のインピーダンス 
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図 4-7 MMIC ピーク増幅器の等価回路 
 
 
設計したピーク増幅器の入出力・効率シミュレーション結果を図 4-8に示す．
入力電力13 dBmにおいて，キャリア増幅器と同等の出力25.5 dBmが得られてい
る．ピーク増幅器のオフ時出力インピーダンス特性を図 4-9に示す．概ね高イン
ピーダンス特性が実現されている． 
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図 4-8 MMIC ピーク増幅器の入出力・効率特性 
 
 
図 4-9 ピーク増幅器オフ時の出力インピーダンス特性 
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4.3.3 ドハティ増幅器の設計 
 
設計したキャリア増幅器とピーク増幅器を用いたドハティ増幅器の構成，お
よび，そのMMIC回路レイアウトを各々図 4-10および図 4-11に示す．キャリア
増幅器とピーク増幅器の位相を合わせるためにピーク増幅器側に位相調整用の
回路を挿入している． 
 
図 4-10 MMIC ドハティ増幅器の等価回路 
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図 4-11 MMIC ドハティ増幅器全体のレイアウト図 
 
図 4-11に，設計したドハティ増幅器の入出力・効率特性のシミュレーション
結果を示す．バイアス条件は，キャリア増幅器，ピーク増幅器ともに設計時と同
じである．図より，3.6 GHzにおいて，入力電力18 dBmにおいてPAE 47.7%，出
力電力27.4 dBmを得ることができ，13 dBm入力バックオフの入力電力5 dBmにお
いてPAE 35.5%を得ることができた．この時のキャリア増幅器およびピーク増幅
器の動作状態を検証するために，各々の出力電圧・電流の変化の様子を調べた．
その結果を，図 4-13および図 4-14に示す．また，この結果から計算される各増
幅器の出力インピーダンスを図 4-15に示す．図 4-13および図 4-15より，キャリ
ア増幅器とピーク増幅器の電流値が飽和出力段階で等しく，その結果4分の1波
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長線路を除去した並列接続型ドハティ増幅器としての負荷変調も正しく行われ
ていることが確認できた． 
 
 
図 4-12 MMIC ドハティ増幅器の入出力・効率特性シミュレーション結果 
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図 4-13 MMIC ドハティ増幅器におけるキャリア増幅器およびピーク増幅器の
出力電流のシミュレーション結果 
 
図 4-14 MMIC ドハティ増幅器における出力電圧のシミュレーション結果 
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図 4-15 MMIC ドハティ増幅器におけるキャリア増幅器およびピーク増幅器の
出力インピーダンスのシミュレーション結果 
 
 
4.4 試作した等飽和出力 MMICドハティ増幅器の評価 
 
前節までのシミュレーション結果をもとに，設計・試作した，異なるサイズの
トランジスタを用いた等飽和出力GaAs p-HEMT MMIC並列接続型ドハティ増幅
器のチップ写真を図 4-16に示す．そして，図 4-17に，測定したMMICドハティ
増幅器の入出力・効率特性を示す．バイアス条件は，VGCA＝－1.0 V，VDCA＝7.0 
V，VGPA＝－1.7 V，VDPA＝7.0 Vで，基本周波数は3.6 GHzである．測定の結果，
出力6 dBバックオフポイントでPAE 40.6％，最大PAE 43.6%，そして，最大出力
電力27.3 dBmという結果を得た．図 4-18に，周波数毎の出力電力と効率の関係
を測定した結果を示す．3.4-3.6 GHzにおいて，出力6 dBバックオフ時にPAE 40％
以上という結果を得た． 
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図 4-16 試作した MMIC 等飽和出力ドハティ増幅器全体の写真 
 
図 4-17 MMIC 等飽和出力ドハティ増幅器の入出力・効率実測特性の測定結果 
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図 4-18 MMIC 等飽和出力ドハティ増幅器の周波数毎の出力電力と効率の関係
の測定結果 
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4.5 まとめ 
 
第三章から述べてきた，小型，広ダイナミックレンジ化を実現する複合増幅器
構成の一つの答えであるMMICドハティ増幅器の高性能化に関し，更なる高性能
化の技術として，ドハティ増幅器のバックオフ特性の最適設計のための，サイズ
の異なるトランジスタを用いた2入力レベル負荷変調設計に基づく等飽和出力・
並列接続型ドハティ増幅器について，等価回路解析による動作モードの検証を
通し，その有用性を示した．また，実際に小型GaAs p-HEMT MMICドハティ増
幅器の設計・試作を通して実験的に検証し，基本周波数3.6 GHzにおいて出力6 dB
バックオフポイントでの付加電力効率40.6％，最大付加電力効率 43.6%，最大出
力電力27.3 dBmという良好な結果を得た． 
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5.  結論 
 
 
携帯電話や無線通信端末を支えている無線通信システムにおいて，将来的に
は更に大容量，広帯域な特性が求められる．そのため次世代の携帯電話システ
ムで使用される電力増幅器には，広いダイナミックレンジで高電力効率が実現
でき，複数チャンネルや広帯域信号を増幅できる広帯域性，さらには小型・量
産化に対応できる技術が必要である．高調波処理が必須な高効率増幅器や，広
いダイナミックレンジでの高効率増幅器は，その高機能化のために複雑な回路
構成や整合回路構成を持つために回路の大型化やその結果として生じる狭帯
域化を検討する必要があることを第一章の序論にて述べた． 
これに対して先ず，第二章では，単一増幅器の高効率化技術において小型化に
関し，高出力，高効率化のためのトランジスタ内部整合回路に，高調波処理の新
しい機能を付加するための基本検討を行った．小型で簡便に高効率化が図れる
手法として，トランジスタパッケージ内部に内蔵可能である小型の内部高調波
処理回路（IHN：Internal Harmonic Network）による高効率増幅回路構成を提案し，
GaAs MMIC を用いてその試作及び評価を行い，基本周波数 2 GHz 帯で四次高調
波まで高調波処理特性が得られることを確認した．また高出力トランジスタで
ある GaN HEMT用に IHNを試作し，この IHN を GaN HEMT素子に適用し，基
本波ロードプルでシミュレーションにおいて PAE 71.2%，実測で PAE 57.5%を確
認した．実測での効率低下は主に IHN 回路内の並列インダクタンス回路の抵抗
損失が大きく影響していることを解析により確認した．MMIC 構造の場合，金属
膜厚がせいぜい 1～2μm 程度であり，また，線路幅を広げることにはプロセス
の都合上限界があるが，近年，LTCC 等の低損失高誘電率セラミック基板上に
MIM キャパシタやスパイラルインダクタを構成する技術が進んでおり，そのよ
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うな技術を用いることで，高効率化を図ることが可能であると考えらえる．また，
近年の通信容量増大に伴う高周波化により，高い周波数では分布乗数線路が用
いられるため，高調波処理回路の回路構成の選択肢の幅が広がり，低損失化を考
慮した回路構成による高効率化が図れると考えられる． 
第三章では，現在簡便さ等の観点で広ダイナミックレンジでの高効率増幅器
システムとして最も利用されているドハティ構成に着目し，その更なる改善に
関する事項として，ドハティ電力増幅器の小型化，広帯域化を実現する技術につ
いて述べた．小型化，広帯域化を実現するための手法として，小型化に関しては
MMIC 技術を採用し，そして，広帯域化に関しては，ドハティ増幅器の特徴であ
る負荷変調において，それを実現する 4 分の 1 波長線路での狭帯域特性化を避
けるための，集中乗数素子を用いた 2入力電力レベル整合設計手法を採用した．
その際に，集積化により表面化した分周調波周波数でのループ発振現象に着目
し，不安定性の解析を通して，安定化バイアス回路装荷による安定化手法を提案
した．以上に基づき，実際に集中定数素子を用いた小型直列接続型 GaAs p-HEMT 
MMIC ドハティ増幅器を C 帯にて設計・開発した．開発したドハティ増幅器は，
最大付加電力効率 PAE 49.9％，最大出力電力 23.4 dBm，入力 10 dBバックオフ
時の付加電力効率 PAE 40%以上を 6.1 GHz から 6.8 GHz という広い周波数帯域
で達成した． 
第四章では，第三章の応用技術として，ドハティ増幅器のバックオフ特性の改
善について述べた．スモールセル化による低出力電力化，更に GaN HEMT 素子
などの高電圧デバイスの利用により，個別トランジスタの出力インピーダンス
低下を考慮する必要がない場合も増えており，また，第三章で述べた，並列接続
型の場合の欠点である 4 分の 1 波長線路インピーダンス変換器の変換比に関し
ては，第三章の 2入力電力レベル設計手法により回避が可能である．この場合，
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並列接続型では出力結合回路としてバラン等の特別な回路が不要であり，更な
る小型化が期待される． 
一方で，通常，マイクロ波帯でのドハティ増幅器の構成は、AB級～B級にバ
イアスされたキャリア増幅器と，低入力時のオフ特性を実現するために C 級に
バイアスされたピーク増幅器とを用いているが，キャリア増幅器とピーク増幅
器に同じサイズのトランジスタを用いた場合，C 級にバイアスされたピーク増
幅器の最大電流値がキャリア増幅器の最大電流値より小さくなり，ドハティ負
荷変調動作の前提である両方の飽和出力電力が同等という条件が崩れてしまい，
高効率化が図れるダイナミックレンジが狭くなる問題が生じる． 
第四章では，4分の 1波長線路を用いない 2入力電力レベル設計手法で設計さ
れたドハティ増幅器でもこの問題が発生することを示し，また，この問題を解決
するために，MMIC の設計自由度の高さを利用して，キャリア増幅器およびピー
ク増幅器に対して異なるサイズのトランジスタを用いて各々設計し，飽和出力
を等しくした並列接続型 MMIC ドハティ増幅器について述べた．具体的には，
集中定数素子負荷変調回路を有する小型 GaAs p-HEMT MMIC 等飽和出力並列
接続型 MMIC ドハティ増幅器に関し，入力電力分配には集中定数素子ウィルキ
ンソン電力分配器を使用して設計理論を構築した．試作した MMIC 並列接続型
ドハティ増幅器は基本周波数 3.6 GHz において出力 6 dBバックオフポイントで
の効率 40.6％，最大電力効率 PAE 43.6%，最大出力電力 27.3 dBm という設計通
りの良好な結果を得た． 
以上述べてきた結果をもって直ちに実用的な小型・広帯域かつ低消費電力な
無線通信システム用電力増幅器が実現しうるかというと，高出力トランジスタ
素子を用いた時に生ずる回路損失による効率低下の影響の低減などまだまだ
課題は残っている．しかし，集中定数素子を用いた高効率増幅回路の MMIC 化
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技術はドハティ増幅器の大幅な小型化，広帯域化を可能にし，無線通信システ
ム用電力増幅器の将来的な小型化，低消費電力化，広帯域化への道筋を示した
と言える． 
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